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Introduction
Introduction générale
Depuis une dizaine d’années, les constructeurs automobiles travaillent au développement
et l’amélioration de technologies liées aux véhicules hybrides ou totalement électriques. Les
objectifs étant d’engager une rupture forte vers les véhicules décarbonnés, de faire en sorte que
ces moyens de transport contribuent à la réduction des gaz à eﬀet de serre et dans une moindre
mesure de redynamiser le secteur automobile en Europe.
Ces véhicules avaient depuis longtemps suscité l’intérêt des constructeurs pour les avantages
qu’ils pouvaient oﬀrir en termes de coût d’utilisation et des émissions réduites de CO2. Ces
derniers ont été confrontés par le passé à de nombreux problèmes comme les faibles capacités
de stockage et les coûts élevés de fabrication. Avec les progrès de l’électronique de puissance,
l’utilisation des terres rares pour les machines électriques et l’amélioration des batteries, les
véhicules hybrides (et/ou) électriques ont donc récemment retrouvé un regain d’intérêt.
Le passage vers ces technologies se traduit par l’électriﬁcation de certains organes du vé-
hicule à combustion. Le meilleur exemple est celui de la traction, où l’intégration de moteurs
électriques à fort couple massique associés à des convertisseurs de puissance et à des calcula-
teurs performants permettent d’aboutir à des véhicules avec un bon rendement et une moindre
consommation d’énergie. Ces chaînes de conversion électromécanique doivent donc être dimen-
sionnées pour perdre le moins d’énergie possible tout en ayant une masse réduite.
Dans cette optique, le pôle de compétitivité Mov’eo a lancé plusieurs projets qui visent
à réduire les émissions de CO2 dont le projet Compacité. Les objectifs du projet Compacité
ont trait au dévellopements de solutions innovantes permettant d’aboutir à l’électronique de
pilotage d’un compresseur électrique avec son moteur et la mécanique associée. Le tout doit
s’intégrer dans le système de gestion thermique dédié aux véhicules électriques. Le Laboratoire
de Génie Electrique de Paris compte parmi les partenaires du projet, il est en charge de réaliser le
dimensionnement d’une machine électrique compacte qui doit être intégrée dans le compresseur
et la réalisation d’un algorithme de commande sans capteur mécanique de cette machine. Les
problématiques des travaux présentés dans ce mémoire ont trait notamment à l’obtention d’une
machine à faible encombrement, à ondulations de couple réduites et tout en ayant de bonnes
performances. Il en est de même pour la commande de cette machine qui doit se faire sans
capteur mécanique, à faible coût algorithmique et qui doit être robuste vis-à-vis de la variation
de certains paramètres.
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Le premier chapitre est dédié à un bref historique sur l’évolution du véhicule électrique et sur
les enjeux techniques, à savoir les moteurs électriques, les batteries et une attention particulière
est accordée aux compresseurs.
Le deuxième chapitre traite tout d’abord de l’état de l’art des diﬀérentes machines élec-
triques qui sont susceptibles de répondre au cahier des charges ﬁxé en amont par l’entreprise
Valeo. Ensuite, une démarche de dimensionnement est présentée suivie d’une étude multiphy-
sique (thermique, mécanique). Un prototype est ensuite présenté et les résultats expérimentaux
comparés au modèle de dimensionnement.
Dans le troisième chapitre, un état de l’art est fait sur les diﬀérentes stratégies et lois de
commandes avec capteur mécanique qui peuvent convenir au pilotage du moteur dans le com-
presseur. De ce fait, quatre lois de commandes sont traitées et comparées. Les deux premières
commandes (RST) sont couramment utilisées dans l’industrie, et les deux dernières sont des
commandes passives. Ces lois de commande sont comparées du point de vue de la robustesse
par rapport aux variations paramétriques, mais aussi par rapport au coût algorithmique. Une
validation sur banc de test de chacune des lois de commande est faite.
De même que les précédents chapitres, le quatrième chapitre est introduit par une recherche
bibliographique sur les diﬀérents observateurs qui sont utilisés pour le pilotage sans capteur
mécanique des machines synchrones à aimants permanents. Par la suite, un observateur fondé
sur l’estimation des fem est mis en œuvre pour le pilotage de la faible à la haute vitesse. Des
tests de robustesse vis-à-vis des variations paramétriques sont étudiés. Nous terminons par une
validation expérimentale.
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Technologies liées au véhicule
électrique (VE)
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1.1 Historique et contexte du véhicule électrique
1.1 Historique et contexte du véhicule électrique
Le véhicule électrique est une ancienne invention, les premiers prototypes datent des années
1830 (1832 − 1839), fabriqués en particulier par l’Écossais Robert Anderson. Il a construit ce
que l’on peut appeler une carriole électrique (cf. ﬁgure1.1).
Figure 1.1 – Carriole électrique [MES07]
Vers l’année 1838, Robert Davidson construit une locomotive électrique qui peut rouler à
6 km/h. Les deux inventions citées précédemment n’utilisaient pas de batteries rechargeables. Il
a fallu attendre 1891 pour voir sortir un véhicule électrique (construit par l’Américain William
Morrison). Dans la ﬁgure 1.2 on peut voir ce premier véhicule.
Figure 1.2 – Premier véhicule électrique[MES07]
En 1899 un dénommé Camille Jenatzy construit "La Jamais Contente", premier véhicule à
dépasser les 100 km/h (cf. ﬁgure 1.3).
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Figure 1.3 – Véhicule électrique (La jamais contente) [MES07]
En 1920, avec le développement des véhicules à combustion interne, le véhicule électrique
a connu une baisse de popularité à cause de sa faible autonomie, d’une meilleure disponibilité
des carburants fossiles et enﬁn à cause de son coût élevé par rapport aux autres véhicules à
combustion.
Depuis un demi-siècle, le nombre des véhicules thermiques a connu un énorme succès. Ce
succès est dû en grande partie à son autonomie. Néanmoins, ce véhicule possède beaucoup
de défauts comme l’émission de gaz polluants (oxyde d’azote notamment) et à eﬀet de serre.
Un autre défaut des véhicules à combustion interne réside dans l’utilisation des ressources
pétrolifères. Le ratio des réserves de ressources sur la consommation annuelle était de 30 ans
vers la ﬁn des années 1970. Il dépasse maintenant les 40 ans. Cette augmentation est due à
l’amélioration des taux de récupération et à la découverte de nouveaux gisements. Néanmoins,
la consommation croissante va induire une insuﬃsance de ces ressources et donc une hausse du
prix du baril comme en 11 juin 2008 où il a atteint le prix de 148 dollars. Pour illustrer ces
propos, la ﬁgure suivante donne un aperçu des découvertes de gisement et de la production sur
les quarante dernières années.
Aﬁn de résoudre ces problèmes, des alternatives sont possibles et d’autres sont envisagées.
La première d’entre elles est le véhicule hybride (V-H) qui comble pour l’instant les faiblesses
du véhicule électrique (principalement l’autonomie). Le tout premier véhicule hybride provient
de la Belgique et fut présenté au salon de Paris en 1899 sous le nom de Pieper c’était également
la première voiture qui utilisait le principe du freinage récupératif, ainsi qu’un démarreur élec-
trique. Le premier véhicule fabriqué en série est la Toyota Prius sortie en 1997 [MES07]. Toyota
est le premier constructeur automobile ayant commercialisé une technologie hybride en dehors
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Figure 1.4 – Découvertes et productions pétrolières [SYR11]
du Japon [MES07]. La chaine de traction du véhicule hybride peut avoir deux conﬁgurations :
– Série où le moteur thermique génère l’électricité nécessaire au fonctionnement du moteur
électrique et au rechargement de la batterie,
– Parallèle : les moteurs thermiques et électrique fonctionnent en même temps et contribuent
à la propulsion de la voiture,
De plus, une classiﬁcation courante stipule quatre niveaux d’hybridation :
– Micro hybride
– Mild hybride
– Full hybride
– Plug-in hybrid
La dernière conﬁguration dite Plug-in hybrid se situe entre le full hybride (série, parallèle) et le
véhicule entièrement électriﬁé où la batterie est rechargée directement et pour les longues durées.
La ﬁgure 1.5 présente cette conﬁguration qui est adoptée par Toyota et qui a été présentée lors
du sommet SIA 2011.
Figure 1.5 – Conﬁguration Plug-in Hybrid [CHA11]
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On a pu observer ces dernières années de nombreuses améliorations apportées aux véhicules
thermiques en termes de consommation (injection) ou de pollution (pots catalytiques). Bien que
ces changements aient été appliqués aux véhicules hybrides, ces derniers ont une part électrique
de plus en plus importante. Il est clair qu’actuellement, il y a une tendance logique vers une
électriﬁcation complète de toute la chaine de traction. Dans cette évolution, la structure sera
rendu plus simple par l’utilisation d’une seule motorisation électrique, qui permettra une forte
réduction de la pollution (émission de gaz à eﬀet de serre). Cette évolution est illustrée par la
ﬁgure 1.6.
Thermique 
 Micro Hybride 
Full Hybride 
Mild Hybride 
Plug-in hybride 
Série/ Parallèle  
 Parallèle  
Série  
                                                                               
Electrique 
Autonomie 
 Ecologique 
 Complexité 
Figure 1.6 – Évolution de la chaine de traction automobile [MES07]
Les développements techniques liés aux V-H ont permis au véhicule totalement électrique
de refaire surface. Par exemple en 2012, le constructeur Renault a commercialisé un véhicule
électrique du nom de "Zoé" (cf. ﬁgure 1.7).
Figure 1.7 – Véhicule électrique (Renault)
Ce véhicule développe 88 ch (chevaux) et aﬃche une autonomie de 210 km sur le cycle de
conduite NEDC "New European Driving Cycle" qui est censé reproduire la diversité du réseau
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routier européen [REN12]. En réalité, les conditions climatiques vont réduire cette autonomie.
En hiver, lorsqu’il fait froid l’autonomie peut descendre jusqu’à 100 km et 150 km en été
lorsqu’il fait chaud. Néanmoins, des recherches sont en cours pour faire évoluer la technologie
des véhicules électriques. Dans cette optique, plusieurs enjeux sont présentés ci-après.
1.2 Les enjeux du développement du véhicule électrique
Les enjeux du développement du véhicule électrique peuvent être énumérés selon les points
suivants : économiques, techniques, écologiques et énergétiques.
– Des enjeux sur la production et la consommation d’énergie électrique du VE. Par exemple,
prendre en compte l’énergie nécessaire pour l’alimentation du VE aﬁn de prévoir ses
besoins en hiver ou en été,
– Les utilisateurs du VE (la distance parcourue quotidiennement et le coût du VE),
– Des enjeux techniques pour le développement du VE passent actuellement par l’étude et
l’amélioration de diﬀérents organes comme : le moteur de traction, les batteries, l’utilisa-
tion des énergies renouvelables, la disponibilité des infrastructures de recharge et l’inté-
gration de l’électronique de puissance.
Ces enjeux sont abordés dans les sous-sections qui suivent.
1.2.1 Les enjeux sur la production et la consommation d’énergie
électrique
Dans cette thématique, il faut prévoir l’utilisation des VE aﬁn de quantiﬁer les besoins
nécessaires en production d’énergie. La demande de l’énergie électrique varie fortement avec la
température, avec l’activité économique et dépend de la période de l’année. La consommation
de cette énergie n’est donc pas régulière et la production doit s’adapter à cette irrégularité.
Or, on ne sait pas actuellement stocker l’électricité à très grande échelle. La consommation
d’électricité durant l’année est donnée sur la ﬁgure 1.8. Il est donc indispensable que le parc
de production de l’électricité soit dimensionné pour répondre à la demande lorsque celle-ci est
plus importante. Le VE est utilisé principalement pour couvrir des trajets domicile-travail, cette
technologie pourrait aider à lisser la courbe de consommation de l’énergie électrique. Lorsqu’il
est au domicile la nuit lors de sa recharge, il peut aider à utiliser les surplus de production.
Durant la journée, au travail par exemple, le VE pourrait combler les creux de production.
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(a) La consommation de l’électricité en hiver et en
été [CHA]
(b) La consommation de l’électricité pendant le jour
et la nuit [CHA]
Figure 1.8 – Consommation d’électricité pendant l’année 2008
1.2.2 Les enjeux sociaux économiques par rapport aux utilisateurs
du VE
Les personnes qui achètent ou cherchent à acquérir un VE souhaite conduire un véhicule
roulant à faible coût et performant. Cependant, les VE possèdent des particularités à accepter :
– les VE ont une autonomie limitée (cité précédemment),
– les VE ont encore des coûts d’achat relativement élevés principalement en raison de la
batterie électrique. Cependant, le coût d’usage du véhicule électrique est attractif. Il y a
peu d’entretien et le plein d’un véhicule électrique revient à environ moins cher ( voir 2
euros).
Ces points jouent directement sur le marché du véhicule électrique. Les conducteurs réalisant un
total kilométrique annuel important compenseront le coût des batteries par le coût de recharge
du VE. Nous montrons dans la ﬁgure 1.9 la comparaison du coût de l’électricité pour un VE
et le carburant pour un véhicule thermique (VTh) dans quelques pays.
Figure 1.9 – Comparaison du coût du carburant du VE/VTh [SYR11]
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1.2.3 Les enjeux techniques du développement du VE
1.2.3.1 Le moteur du véhicule électrique
Aujourd’hui le poids, l’encombrement et le rendement sont considérés pour améliorer les
performances du véhicule électrique. La plupart des moteurs proposés pour une application de
traction électrique sont de type machine synchrone à aimants permanents. L’intérêt qui est
porté pour ce genre de machine vient de leur compacité, de leur rendement et des performances
oﬀertes. De plus, le fait que les moteurs électriques (moteur synchrone) peuvent produire un
fort couple sur une large plage de vitesse permet de s’aﬀranchir de certaines fonctions du
véhicule thermique tel que l’embrayage, voir la boite de vitesse [CHA]. Cette dernière peut être
remplacée par un réducteur qui permet au moteur de travailler à grande vitesse. Pour illustrer
ces propos, nous montrons dans la ﬁgure 1.10 un prototype de chaine de traction réalisée par
l’entreprise Michelin. Cette solution intégrée dans une roue comprend un réducteur et un moteur
de 30 kW, équipé d’un système de refroidissement. Cette solution a été appliquée à de nombreux
prototypes de véhicules notamment par l’entreprise PSA. La ﬁgure 1.10 présente la structure
du moteur roue.
Figure 1.10 – Moteur-roue fabriqué par Michelin [CHA]
1.2.3.2 Batterie du véhicule
La batterie est l’élément clé qui conditionne l’autonomie du véhicule électrique. Les alliages
des batteries actuelles sont sujets à un vieillissement prématuré qui se répercute directement
sur l’accumulation de l’énergie électrique donc sur l’autonomie du véhicule. Pour augmenter
l’autonomie, on peut superposer plusieurs unités de stockage en série ou en parallèle, cette
technique se heurte à deux inconvénients, le poids et le coût. En prenant en compte les deux
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paramètres poids et coût des batteries, le véhicule électrique fait l’objet d’un compromis entre
ces paramètres.
La batterie utilisée pour le véhicule électrique doit être ﬁable avec une durée de vie suﬃsante.
Le conducteur du véhicule souhaitera que sa batterie puisse garder ses performances par des
temps très froid ou très chaud, le nombre de kilométrage qu’il peut parcourir avant de tomber
en panne soit sûr. Pour améliorer l’autonomie, les conceptions du véhicule et celle de la batterie
doivent être perfectionnées. Plus le véhicule sera léger et ces auxiliaires économes, plus l’énergie
demandée sera faible. L’autonomie sera donc plus grande et en conséquence le coût de la batterie
sera moindre. Dans ce qui suit, nous citons quelques types de batteries et leur utilisation dans
les véhicules électriques.
1.2.3.2.1 Les accumulateurs au plomb Ces accumulateurs ont marqué les débuts des
véhicules électriques à la ﬁn du 19ème siècle. Ces batteries sont encore très utilisées de nos jours
dans l’automobile.Leurs avantages sont listés dans ce qui suit :
– un coût bas : moins de 100 Euros le kWh,
– une durée de vie calendaire relativement longue (6 ans lorsqu’elle est utilisée pour le
démarrage d’un moteur, 10 ans dans des applications industrielles),
– une forte puissance qui, couplée à une bonne résistance permet un démarrage à froid du
moteur.
Leurs inconvénients se résument à :
– si ce type de batterie est utilisé avec des charges et des décharges profondes (ce qui est le
cas du véhicule électrique) la durée de vie est d’environ 500 cycles,
– cette batterie ne fonctionne pas sous basses température (en dessous -15˚ ) à moins qu’elle
soit bien chargée.
Malgré ces inconvénients elles ont permis le développement des premiers véhicules électriques :
– en 1892, Peugeot construit un quadricycle à moteur électrique,
– la voiture "La Jamais contente" présentée précédemment utilise des accumulateurs au
plomb. Son autonomie était estimée de 60 à 90 km/h.
Les batteries au plomb classiques ne peuvent actuellement pas assurer une autonomie suﬃsante
avec une masse embarquée raisonnable. Malgré ces inconvénients, General Motors a utilisé ce
type de batteries en 1996, en réalisant un véhicule électrique nommé EV1 qui pèse 1400 kg. La
ﬁgure 1.11 illustre l’EV1 ainsi que la disposition des batteries utilisées dans ce véhicule.
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Figure 1.11 – Le véhicule électrique EV1 et les accumulateurs au plomb utilisés par General
Motors
Aujourd’hui les véhicules électriques destinés au grand public n’utilisent pas ce genre de
batterie pour la traction. Cependant, d’autres types de batterie au plomb sont utilisés actuel-
lement dans les VE. C’est par exemple le cas des batteries "deep cycle lead acid" dont la durée
de vie varie entre 400 et 800 cycles [IMA05]. Les batteries nommées "horizon lead acid" ont été
testées par l’entreprise de Électro Source sur une voiture qui a pu parcourir 177 km.
1.2.3.2.2 Les batteries nickel-fer Les batteries nickel-fer sont à l’origine d’une deuxième
génération de véhicules électriques apparue au 20ème siècle. Ces batteries ont été étudiées par
Thomas Edison, entre autres qui a essayé d’améliorer leurs performances. Malgré le coût impor-
tant qui caractérise ce type de batteries, elles présentaient une densité d’énergie plus importante
que les batteries au plomb et leur temps de recharge était deux fois plus rapide. La "Détroit
électrique" ainsi que la "Baker électrique" sont deux véhicules équipés par ce type de batteries
(cf. ﬁgure 1.12).
(a) La Detroit électrique (b) La Backer électrique
Figure 1.12 – Véhicules électriques équipés de batteries nickel-fer
Cependant, malgré les avantages oﬀerts par les batteries nickel-fer, comme la durée de vie
13
1. Technologies liées au véhicule électrique (VE)
qui peut aller jusqu’à 1000 cycles [IMA05] et une énergie spéciﬁque de 30 − 50Wh/kg, elles
n’ont pas réussi à stopper la montée progressive dont a fait preuve le véhicule thermique.
1.2.3.2.3 Les batteries nickel-cadmium Ces batteries ont fait leur apparition au 20ème
siècle. Elles ont été utilisées dans les véhicules électriques à partir des années 1990. Elles ont été
employées sur la "106" ou la "Saxo" du groupe PSA. Leur faible capacité énergétique oﬀre une
autonomie estimée à environ 100 km. Ces batteries présentent une sensibilité par rapport à la
recharge et la décharge. Si l’opération recharge et décharge sont eﬀectuées de la même manière
pendant un grand nombre de cycles, ce type de batterie ne peut peu fournir une quantité
d’énergie supérieure à celle de la décharge pour laquelle elle a été conçu.
D’autres batteries ont été utilisées comme alternative au nickel-cadmium grâce à l’amé-
lioration des compositions chimiques permettant alors d’améliorer le stockage d’énergie et le
rendement. Nous pouvons citer quelques uns des composant de ces batteries comme les batteries
Nickel-Métal hydrure(Ni-MH), les batteries ZEBRA (à base de chlorure de nickel pour l’élec-
trode positive et de sodium pour l’électrode négative) et les batteries sodium-souﬀre (Na-S).
Néanmoins, malgré les avantages divers qu’oﬀrent chacune d’elles, tous les essais d’intégration
dans les véhicules électriques ont avorté soit pour des questions d’autonomie limitée, soit pour
des raisons de coût élevé. Une autre raison réside dans la concurrence où les dernières recherches
ont privilégié une technologie de batteries fondée sur l’utilisation du lithium. Nous allons pré-
senter ce type de batterie qui est actuellement très utilisé dans les véhicules électriques.
1.2.3.2.4 Les batteries lithium (Li) Les batteries lithium-ion ont toujours été consi-
dérées avec beaucoup d’intérêt. Le lithium est un métal léger qui dispose d’un fort poten-
tiel électrochimique lui permetant de se transformer facilement en ion (Li+) [SYR11],[DO07].
Cette technologie possède actuellement un coût élevé. Cependant, ces batteries ont montré de
meilleures performances. Il est probable que les prochains progrès technologiques feront évoluer
le coût positivement. Plusieurs constructeurs automobiles utilisent cette technologie comme
Porsche, Peugeot, Mitsubishi. Actuellement, les batteries au lithium disposent des caractéris-
tiques suivantes :
– densité d’énergie : 100− 150Wh/kg,
– densité de puissance : 1− 1.5 kW/kg,
– 1000− 1500 cycles de charge et de décharge.
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Les véhicules électriques qui utilisent ce type de batteries présentent : 15 à 25 kWh pour 100
à 150 km d’autonomie, des vitesses maximales comprise entre 100 et 150 km/h, une durée de
vie comprise entre 5 − 10 ans. La durée de charge est d’environ sept heures en charge lente
(220V, 16A) et une heure en charge rapide (380V, 60A). La charge rapide est plus délicate, elle
est de nature à limiter considérablement la durée de vie de la batterie, il faut également veiller
à maîtriser l’échauﬀement. On constate ainsi que les performances des batteries doivent encore
être améliorées pour avoir une autonomie comparable à celle des véhicules à moteur thermique.
C’est le sens des travaux actuels qui visent à augmenter l’autonomie tout en prolongeant la
durée de vie et en diminuant les coûts.
Aujourd’hui, on constate que le lithium-ion présentent des limitations intrinsèques, les den-
sités d’énergies atteintes se situent autour de 300Wh/kg. De nouvelles technologies sont en
cours d’étude. Voici quelques exemples de technologies prometteuses :
– li-air (cathode au Li métal, anode permettant une réaction avec l’oxygène),
– li-S (cathode au Li, anode au soufre),
– batteries à électrolyte solide,
– lithium nickel,
– lithium cobalt oxide,
– lithium iron phosphate,
– lithium titanium,
– lithium manganese titanium,
– lithium souﬀre.
Avec ces nouvelles technologies, la densité d’énergie qui peut être atteinte est deux fois plus
grande que celle développée par les batteries lithium-ion voir peut être plus élevé avec le lithium
soufre. Les futurs enjeux concernent donc l’augmentation des densités énergétiques des batteries
à base de lithium aﬁn d’amener l’autonomie du véhicule électrique à 900 km.
1.2.3.3 Compresseur pour climatisation
Parmi les enjeux importants liés au développement du véhicule électrique, le compresseur
de climatisation est un élément clé. Sa fonction principale est la climatisation de l’habitacle
du véhicule pour assurer le confort thermique. Une deuxième fonction assure le refroidissement
de la batterie pour la garder à une température à laquelle son fonctionnement sera optimal.
Les compresseurs de climatisation sont déjà utilisés dans les véhicules thermiques mais sont
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essentiellement composés d’organes mécaniques. Une électriﬁcation de cet organe s’est révélée
nécessaire pour améliorer son rendement et sa compacité dans le cas du véhicule électrique. Dans
ce qui suit, nous allons présenter brièvement les compresseurs conventionnels qui sont utilisés
dans les véhicules thermiques. On aboutira au fur et à mesure au compresseur électrique.
1.2.3.3.1 Compresseur mécanique Dans un premier temps, nous allons expliquer le prin-
cipe de la climatisation dans un véhicule et pourquoi un compresseur pour climatisation est
nécessaire. Le domaine de l’automobile impose des exigences très particulières sur le système
de climatisation. Un système typique de véhicule a une capacité de refroidissement similaire
à celle nécessaire pour la climatisation d’une petite maison, malgré la grande diﬀérence de
volume. Ce fait peut se résumer en deux points. Tout d’abord le cycle de refroidissement par
unité de volume est beaucoup plus élevé pour le véhicule parce que les coeﬃcients de transfert
de chaleur entre l’air ambiant chaud et les surfaces extérieures sont beaucoup plus élevés en
raison du mouvement de l’air dans le véhicule. D’autre part, la surface vitrée est très élevée
pour le véhicule, ce facteur rend l’eﬀet de chauﬀage par rayonnement solaire direct très élevé.
En plus de ces contraintes, une tâche particulièrement exigeante est de refroidir l’habitacle très
rapidement si l’air dans le véhicule atteint une température ambiante de 40˚ c ou plus. L’air dans
l’habitacle peut atteindre 60 à 70˚ c. Une autre façon importante pour laquelle l’air conditionné
dans l’automobile diﬀère aussi de la version domestique est la question de l’entraînement du
compresseur.
Dans le véhicule, le compresseur est entrainé par le moteur thermique, la vitesse du compres-
seur n’est donc pas indépendante. Ce couplage entre les deux chaines de conversion ne permet
pas au compresseur de climatisation de fonctionner à la vitesse et la puissance voulue. Le com-
presseur pour la climatisation a fait son apparition à la ﬁn des années 1950 [DEL]. Plusieurs
conﬁgurations de compresseurs ont été testées. La dernière conﬁguration était à piston [DEL].
La conﬁguration à piston a été utilisée dans les premiers véhicules de Generale Motors en 1956
[DEL], ce compresseur pesait 18 kg. Il existe plusieurs types de compresseurs à piston, nous al-
lons citer les plus connus : les compresseurs à piston alternatif, les compresseurs à piston rotatif
et les compresseurs à visse. La ﬁgure 1.13 présente les conﬁgurations de ces compresseurs. Ces
types de compresseurs présentent l’avantage d’avoir un coût bas mais ses inconvénients résident
dans un volume important et un mauvais rendement lors d’un fonctionnement à haute pression
parce qu’il consomme en permanence une partie de l’énergie mécanique généré par le moteur.
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(a) Compresseur à piston alter-
natif
(b) Compresseur à piston rotatif (c) Compresseur à piston a visse
Figure 1.13 – Type de compresseurs à piston
Le développement des compresseurs a ensuite aboutit à l’apparition des compresseurs à
scroll en 1979. Cette version de compresseur présente des solutions faces aux problématiques
inhérentes des compresseurs cités précédemment. Ils présentent l’avantage d’avoir un bon ren-
dement, une bonne ﬁabilité et un faible bruit acoustique [AIR] (ce qui est compatible avec les
applications véhicules électriques qui nécessitent un faible bruit sonore). La ﬁgure 1.14 présente
une conﬁguration de compresseur à scroll.
Figure 1.14 – Compresseur à scroll
1.2.3.3.2 Compresseur hybride pour climatisation Ce compresseur fonctionne sur la
base d’un compresseur mécanique. Le compresseur mécanique est entrainé par le moteur ther-
mique via une courroie. Dans le cas d’un compresseur hybride, on retrouve deux parties : la
partie mécanique (chambre de compression) et la partie électrique où on retrouve un moteur
électrique.
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Dans ce cas de ﬁgure, le couple est fourni par la combinaison du moteur électrique et du
moteur thermique. L’avantage de la structure hybride par rapport à la structure mécanique est
le rendement qui est plus élevé et une climatisation assurée à l’arrêt via le moteur électrique qui
est alimenté par la batterie [JUN07]. Pour comprendre les précédents propos, les deux chaines
de traction (hybride et mécanique) avec le compresseur sont montrées dans la ﬁgure 1.15.
 
Générateur  
 
Moteur 
thermique  
Transmission Roue 
Batterie 
compression 
ECU 
(a) Compresseur mécanique conventionnel
[JUN07]
 
Générateur  
 
Moteur 
thermique  
Batterie 
Electrique  
ECU 
Moteur  compression 
Mécanique 
(b) Compresseur hybride [JUN07]
Figure 1.15 – Comparaison entre le compresseur hybride et mécanique
1.2.3.3.3 Compresseur électrique Le compresseur électrique est un exemple type d’inté-
gration mécatronique fortement innovant. Il est constitué de trois parties principales : la partie
électronique de puissance, un actionneur électrique et la dernière partie qui est la chambre de
compression qui contient le scroll qui compresse le gaz de refroidissement. Cette technologie
consiste en un assemblage fort entre mécanique, électronique de puissance, circulation du gaz
pour la compression. La ﬁgure 1.16 ci-dessous illustre la complexité de l’approche mécatronique
nécessaire pour ce type de nouveau produit.
Electronique de 
commande  
Moteur 
Scroll 
Figure 1.16 – Compresseur Electrique [VAL]
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Le compresseur mécatronique dans son système a un impact sur trois fonctions majeures :
– le confort thermique dans l’habitacle (température et humidité). Le compresseur intégré
dans la boucle de climatisation va contribuer au confort thermique des passagers,
– la visibilité (désembuage en roulage par exemple). Le désembuage participe à la sécurité
avec une occurrence signiﬁcative entre 0˚ et 20˚ c. La puissance nécessaire est importante
car il faut assurer la fonction de refroidissement et de réchauﬀement à débit d’air élevé
pour déshumidiﬁer l’air,
– le contrôle thermique des batteries. Le compresseur va contribuer au système de refroidis-
sement des batteries du VE et permettra l’augmentation de leur durée de vie, qui décroît
rapidement avec l’augmentation de la température moyenne de fonctionnement.
Il faut savoir que le compresseur électrique est déjà utilisé sur plusieurs applications. Il
est présent sur les véhicules hybrides (micro hybride) et totalement électriques. La ﬁgure 1.17
représente les domaines d’application du compresseur de climatisation. L’utilisation du com-
presseur dans le marché automobile commence à prendre de l’ampleur. Des statistiques ont été
établies sur l’utilisation du compresseur électrique et sont montrées dans la ﬁgure 1.18 :
Fonction Architecture µ-Mild Mild Full Plug-in 
Full 
Série EV FCEV PEV 
 
 
Compresseur de 
climatisation 
Convention
nelle 
Hybride 
Electrique 
Figure 1.17 – Domaine d’application du compresseur électrique [VAL]
Figure 1.18 – Évolution du marché des compresseurs [VAL]
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Les constructeurs Japonais de véhicules hybrides ont été les premiers à travailler sur un
compresseur qui incorporant un onduleur pour l’alimentation du moteur. Cette caractéristique a
permis de réduire la taille du compresseur d’environ 60% par rapport à un compresseur classique
[DEN 1]. L’entreprise DENSO est actuellement le seul fournisseur de ce type de produit pour
le groupe Toyota. Nous montrons ci-après (cf. ﬁgure 1.19) la photo d’un compresseur développé
par DENSO pour TOYOTA.
Figure 1.19 – Compresseur Denso et son électronique intégrée
L’électriﬁcation du compresseur passe par quatre niveaux, nous allons citer ici quatre caté-
gories spéciﬁées par la DAS(domaine d’activité stratégique) :
– l’électronique est séparée de la mécanique (deux éléments séparés liés par câble). On
appelle cette construction "structure jointe",
– l’électronique jointe à la mécanique : les deux éléments restent séparés en construction
l’un de l’autre, et on élimine simplement le câble entre les deux,
– l’électronique est incluse dans la mécanique, dans le sens où l’électronique épouse la forme
de la mécanique qu’elle pilote : elle n’est plus une électronique "plate" en 2 dimensions,
mais en 3 dimensions,
– l’électronique est fusionnée avec la mécanique, dans le sens où les composants électroniques
sont eux-mêmes introduits au cœur même des pièces mécaniques qui en sont le boîtier.
La ﬁgure 1.19 montre que ce compresseur est à l’étape deux en terme de technologie de construc-
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tion déﬁni par la DAS.
Ces travaux de thèse font partie du projet Compacité qui vise à trouver des solutions
innovantes pour réaliser l’électronique de pilotage du compresseur électrique avec son moteur
et la mécanique associée, le tout s’intégrant dans le système de gestion thermique dédié au
véhicule électrique. Le but ﬁnal est de disposer d’un compresseur électrique, ﬁable, compact,
performant, optimisé en terme de poids et d’encombrement, compatible avec les nouveaux gaz
réfrigérants et respectant les normes environnementales en terme de fuites et des matériaux
utilisés.
Le retour attendu est de contribuer à l’augmentation de l’attractivité du VE grâce à l’amé-
lioration de ses performances, tout en réduisant son empreinte environnementale. Pour faire
aboutir ce projet de manière compétitive, plusieurs partenaires industriels ont contribué à ce
projet.
Chacun possède des compétences sur l’un des trois éléments clés du projet : système de
climatisation mécatronique, électronique de puissance, moteur électrique. Les partenaires du
projet sont Valeo Compresseurs, Valeo Systèmes Électriques et de Contrôle moteur, STMicroe-
lectronics, Bree, Phénix-i, Leman Industrie, Arrelis Industrie et le LGEP.
Le LGEP s’est occupé en collaboration avec les entreprises Phénix-i et Valeo de la conception
du moteur devant être intégré dans le compresseur. Le LGEP est meneur du lot commande, le
but étant de concevoir une loi de commande applicable industriellement et implantable dans
des microcontrôleurs de faibles performances puis de ﬁnaliser avec une commande sans capteur
mécanique.
Dans le chapitre qui va suivre, nous allons commencer par présenter le cahier des charges
imposé par Valeo ainsi qu’un état de l’art sur les machines électriques susceptibles ou pouvant
être intégrées dans un compresseur électrique. Après avoir déﬁni le choix de la machine, le
dimensionnement de cette dernière sera eﬀectué et une étude multiphysique sera abordée. Les
résultats de validations expérimentales de la structure choisie seront donnés et analysés.
Dans le troisième chapitre, nous traiterons du choix de la commande avec capteur mécanique
suivant le cahier des charges imposé du point de vue dépassement et temps de réponse.
Dans le quatrième chapitre la commande sans capteur sera étudiée et mise en œuvre pour le
pilotage du moteur. Après trois ans de travaux, la structure du compresseur obtenue est donnée
dans la ﬁgure 1.20
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Entrée gaz réfrigérant 
Sortie gaz réfrigérant 
Alimentation 
haute tension
Partie électronique
de puissance 
Moteur électrique
Chambre à
compression (scroll)
Refroidissement 
Evacuation de la chaleur 
Figure 1.20 – Structure du compresseur issu du projet Compacité
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Chapitre 2
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machine synchrone à aimants
permanents
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2.1 Introduction
2.1 Introduction
Actuellement, l’industrie automobile s’investit massivement dans les véhicules hybrides et
électriques. Elle cherche notamment à améliorer le rendement et la ﬁabilité de certains compo-
sants comme par exemple les compresseurs électriques. Le cœur du compresseur est constitué
d’un moteur électrique et ce dernier est sujet à plusieurs contraintes comme la compacité, un
rapport puissance/masse élevé, un bon rendement, une structure ﬁable et peu vibrante. Pour
répondre à ces besoins, un dimensionnement adéquat de cette partie du compresseur se révèle
nécessaire, cette étape passe donc par la recherche de nouvelles conﬁgurations qui subviennent
aux besoins demandés ou par une amélioration des conﬁgurations existantes. Ce chapitre pro-
pose l’étude et le dimensionnement d’un moteur pour un compresseur électrique qui répond à
un cahier des charges ﬁxé par l’entreprise Valeo.
2.2 Cahier des charges
Valeo est un groupe indépendant entièrement focalisé sur la conception, la fabrication et la
vente de composants, de systèmes intégrés et de modules pour l’industrie automobile. Meneur
du projet Compacité, Valeo vise à concevoir un compresseur électrique pour voitures électriques
et hybrides. Le but de ce groupe est d’être compétitif vis-à-vis du marché international dans
cette technologie.
Aﬁn d’atteindre ces objectifs, l’entreprise a mis en place un cahier des charges sur le moteur
du compresseur pour que celui-ci soit compact avec un coût de fabrication acceptable. Le
cahier des charges est présenté dans le Tableau 2.1. La densité de courant maximale est de
20A/mm2. Ce chiﬀre est élevé, cependant le moteur sera traversé par un gaz frigorigène qui
permettra l’évacuation de la chaleur. Une machine synchrone triphasée à aimants permanents
a été imposée par Valeo.
Pour satisfaire un tel cahier des charges une étude bibliographique sur le choix de la machine
synchrone a d’abord été eﬀectuée. Cette étude est présentée dans la section qui suit.
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Paramètres   Performances 
Vitesse nominale  6000 tr/min 
Couple  6 N.m @ 6000 tr/min 
Vitesse maximale 10000 tr/min 
Couple  5 N.m @ 10000 tr/min 
Tension bus maximale  410 V DC 
Tension entre phase maximale 355 V 
Ondulations de couple  3% du couple moyen  
Courant efficace maximal 16 A rms 
Densité de courant maximale  20 A/mm2 
Diamètre externe maximal 97 mm 
Profondeur de la machine 50 mm 
Diamètre darbre  18 mm 
Epaisseur daimant [2.5mm à 4.5 mm] 
Poids de la machine  1.8 Kg 
Rendement 93% 
Tableau 2.1 – Cahier des charges
2.3 Topologies de machines
Dans la littérature, des machines électriques ont été déjà utilisées pour piloter un compres-
seur électrique, nous pouvons citer par exemple une machine à réluctance variable [RAM08],
une machine synchrone à rotor bobiné [KAW08] et bien entendu des machines synchrones à
aimants permanents.
Dans cette étude bibliographique les machines synchrones à rotor bobiné ne seront pas
abordées à cause des contraintes d’encombrement et du rendement élevé demandés par le cahier
des charges. En tenant compte des variétés de machines citées précédemment (synchrone et
à réluctance variable), une classiﬁcation est proposée sur la ﬁgure 2.1 qui sera utilisée pour
présenter les diﬀérentes topologies de machines.
D’après cette ﬁgure, les machines synchrone et à réluctance variable peuvent disposer de
deux types de bobinages. Les plus rencontrés sont le bobinage réparti et concentrique. Ces
diﬀérentes machines se distinguent par la direction du champ par rapport à l’axe de rotation.
Quelques exemples de topologies sont présentés dans la ﬁgure 2.2.
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Machine à réluctance variable 
Machine à flux transverse 
Stator 
Bobinage 
concentrique 
Aimants surfaciques Aimants Enterrés 
Rotor 
Machine synchrone 
Machine à flux radial 
Réluctant 
Bobinage 
distribué 
Rotor 
Machine à flux axial 
Figure 2.1 – Types de machines
Culasse statorique  
Arbre 
Direction du flux 
Culasse rotorique 
Aimant 
(a) Machine à flux radial (b) Machine à flux transverse
[COS10]
Direction du flux  
Arbre 
Stator 
Rotor 
(c) Machine à flux axial [CHE08]
Figure 2.2 – Topologies de machines suivant la circulation des ﬂux
2.3.1 Le bobinage distribué
Le bobinage distribué est souvent utilisé pour des applications à grande vitesse. Il existe
diﬀérents types de bobinages distribués.
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2.3.1.1 Bobinage distribué à pas diamétral
Ce bobinage est le plus simple à réaliser et le plus utilisé, la ﬁgure 2.3 présente un exemple
de bobinage à pas diamétral. Dans chaque encoche, il est possible de n’avoir qu’une seul phase.
Ce type de bobinage engendre des variations très importantes de l’induction dans l’entrefer qui
peuvent impliquer de grandes ondulations de couple.
Figure 2.3 – Bobinage à pas diamétral pour q = 1 et q = 2 et une paire de pôles p = 1 [MAN12]
2.3.1.2 Bobinage distribué à pas raccourci
Ce bobinage permet de corriger les imperfections du bobinage précédent. Le bobinage à
pas raccourci est plus complexe à réaliser mais il permet d’avoir une induction sinusoïdale
dans l’entrefer aﬁn de réduire les pertes et les ondulations de couple [SAI11]. Son principe est
fondé sur le fait qu’il est possible d’avoir plus d’une phase dans la même encoche. La ﬁgure 2.4
représente un exemple de bobinage à pas raccourci.
Figure 2.4 – Bobinage à pas raccourci [MAN12]
2.3.2 Le bobinage concentrique
Le bobinage concentrique, où le ﬁl de cuivre est enroulé sur chaque dent du stator, permet
notamment de limiter les courts-circuits entre phases. L’utilisation de ce type de bobinage
améliore le rendement par rapport aux machines à bobinage distribué.
32
2.3 Topologies de machines
L’utilisation du bobinage concentrique permet aussi de diminuer la longueur active de la
machine en raison des têtes de bobines courtes. Dans certaines conﬁguration (dents droites) ce
bobinage permet l’utilisation de machines-outils plus simples, ce qui implique un gain de temps
pour une production en série [SAI11].
La ﬁgure 2.5 représente un exemple de bobinage concentrique. Dans notre étude, ce bobinage
est choisi en raison des avantages qu’il oﬀre.
Figure 2.5 – Bobinage concentrique [MAN12]
2.3.3 Machine synchrone
Dans une machine synchrone, le couple est créé par l’interaction d’un champ inducteur
(les aimants permanents ou les électro-aimants) et par le champ d’induit qui résulte de l’ali-
mentation des bobines par un courant alternatif. L’utilisation des aimants dans les machines
ne date pas d’aujourd’hui, mais leurs usages étaient limités par les modestes performances
qu’ils oﬀraient. Cependant, ces dernières années, les machines synchrones à aimants permanents
(MSAP) ont bénéﬁcié d’un regain d’intérêt qui est dû à l’amélioration des caractéristiques des
aimants permanents. L’utilisation des MSAP a donc connu un succès important grâce au ren-
dement qu’elles oﬀrent désormais, mais aussi grâce à leur puissance volumique intéressante et
à la simplicité de leur commande. La forme et l’emplacement des aimants dans la machine syn-
chrone permettent d’aboutir à plusieurs conﬁgurations. Chaque application ayant des besoins
spéciﬁques, la diversité de ces machines est donc importante.
2.3.3.1 Machine synchrone à flux radial
Cette conﬁguration de machine a été proposée en 1834 [LEG09]. Dans la littérature, plusieurs
types de machines synchrones radiales existent en fonction de la disposition des aimants au
rotor.
33
2. Conception et dimensionnement d’une machine synchrone à aimants permanents
Nous allons nous intéresser ici aux machines synchrones à aimants permanents (disposés en
surface ou enterrés). Ce type de machine ne présente pas de diﬃculté majeure de fabrication.
Le bobinage statorique est souvent du type concentré pour minimiser les pertes par eﬀet Joule
[MAG03]. Un exemple de stator de machine synchrone est montré dans la ﬁgure 2.6.
Figure 2.6 – Stator à bobine sur dent [SES11]
2.3.3.1.1 Machine synchrone à aimants enterrés Pour ce type de machine, le couple
électromagnétique résulte de l’interaction du ﬂux produit par les aimants rotoriques et les
courants statoriques ainsi qu’un couple réluctant dû aux aimants insérés dans le rotor.
Il existe plusieurs types de machines à aimants enterrés, que l’on distingue suivant la lo-
calisation des aimants, du rotor ou des guides de ﬂux magnétique [DUT07]. Les principales
conﬁgurations sont les suivantes :
– les aimants sont disposés radialement, la machine obtenue est nommée généralement
structure à concentration de ﬂux, (cf. ﬁgure 2.7(a)),
– les aimants sont disposés en étoile, (cf. ﬁgure 2.7(b)),
– les machines à commutation de ﬂux , (cf. ﬁgure 2.7(c)),
– le rotor comporte des guides de ﬂux et des aimants, (cf. ﬁgure 2.7(d)),
– les aimants sont semi-enterrés, (cf. ﬁgure 2.7(e)),
– machine à rotor externe, (cf. ﬁgure 2.7(f)).
De nombreuses alternatives existent et sont répertoriées dans [ZHU07].
Dans ces machines, la ﬁxation des aimants est facile et permet d’avoir une bonne tenue
mécanique à haute vitesse. Le fait que les aimants soient enterrés et plus particulièrement dans
le cas de la ﬁgure 2.7(a), permet de palier aux problèmes de démagnétisation car la distribution
34
2.3 Topologies de machines
du ﬂux statorique dans le rotor est divisé. Le matériau ferromagnétique permet aussi de protéger
les aimants contre la corrosion.
(a) Machine synchrone à
aimants radiaux [HLI08]
(b) Machine à aimants en
étoile [SEO11]
(c) Machine à commuta-
tion de flux [IDO11a]
(d) Rotor à multi barrières de
flux laminée transversalement
[HIC09]
(e) Machine à aimants
semi-enterrés [HLI08]
(f) Machine à rotor ex-
terne à aimants enterrés
[AND08]
Figure 2.7 – Machines synchrones à aimants enterrés
Certaines machines, (cf. ﬁgure 2.7(a)), permettent d’utiliser des aimants avec un faible
champ rémanent (comme par exemple les ferrites) par exploitation de la concentration de ﬂux.
Ces machines sont connues pour bien déﬂuxer (le point en survitesse vaut 5 à 10 fois le point
à la vitesse de base)[LEG09]. Cet avantage sera utilisé au détriment du rendement.
Ces machines possèdent par contre un inconvénient majeur. Le couple réluctant peut être
relativement important par rapport à d’autres machines (celles comportant des aimants en
surface notamment).
2.3.3.1.2 Machine synchrone à aimants disposés en surface Ces machines se carac-
térisent par une fabrication du rotor relativement simple par rapport aux autres machines. La
première machine a été brevetée en 1895 [LEG09]. Le fait d’utiliser un bobinage concentré sur
ce type de machine permet d’oﬀrir des points de fonctionnement en survitesse de l’ordre de 7
fois la vitesse de base et rend la structure plus compacte [REF06a][REF06b].
35
2. Conception et dimensionnement d’une machine synchrone à aimants permanents
La disposition des aimants dans cette machine permet d’avoir de faibles ondulations de
couple à vide. Eﬀectivement, les aimants permanents, disposés à la surface du rotor, possèdent
une perméabilité magnétique proche de l’air. Les tôles au rotor sont souvent circulaires avec les
aimants directement collés ce qui conduit à un couple réluctant faible.
Les machines à aimants en surface peuvent être à rotor interne ﬁgure 2.8(a) ou à rotor
externe ﬁgure 2.8(b).
(a) Rotor de machine syn-
chrone avec aimants dis-
posés en surface [BAU12]
(b) Machine synchrone à
aimants en surface à rotor
externe [LIU10]
Figure 2.8 – Disposition des aimants en surface
2.3.3.2 Machine à flux axial
Une machine à ﬂux axial se compose généralement de disques mobiles et de disque ﬁxes.
Elle est appelée aussi machine discoïde. Il y a trois principaux types de machines à ﬂux axial
(cf. ﬁgure 2.9) :
– les machines à double stator et à un rotor. Les deux stators sont à l’extérieur et le rotor
à l’intérieur,
– des machines à double rotor. Les deux disques rotoriques sont à l’extérieur et un disque
statorique à l’intérieur,
– les machines multidisques où il y a une alternance de rotors et stators.
Dans ce type de machine, le champ magnétique circule d’une façon parallèle à l’arbre. Dans un
encombrement de grand diamètre et de faible épaisseur, elles peuvent présenter une puissance
volumique importante [SES11] et une plus grande compacité par rapport aux autres machines
synchrones. Néanmoins, des contraintes mécaniques se posent à cause des eﬀorts axiaux.
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(a) Double rotor et un stator [BOM09]
Stator 
Rotor 
(b) Double stator et un rotor [HOR06]
Rotor multidisque  
Stator multidisque 
(c) Structure en multidisque [FEU05]
Figure 2.9 – Type de machines à ﬂux axial
Dans le cas de la conﬁguration "double rotor" et "un stator" des problèmes thermiques liés
à la diﬃculté à évacuer la chaleur [BOM09][MIC97] peuvent apparaître.
2.3.3.3 Machine à flux transverse (MFT)
Les machines à ﬂux transverse existent depuis plus de 100 ans. Ces machines ont été propo-
sées pour la première fois par W.M. Morday par un dépôt de brevet en 1895 [KAS02]. Depuis,
plusieurs réalisations ont été faites notamment pour la propulsion navale, comme moteur de
machine-outil ou encore pour la traction électrique [LEG09]. Une MFT peut comporter une ou
plusieurs bobines axiales. Les circuits magnétiques peuvent être constitués d’étriers qui sont
orientés d’une façon orthoradiale chevauchant les bobines. Les aimants utilisés sont adaptés à la
conﬁguration des étriers statoriques et de la bobine. Ce genre de machine synchrone à aimants
permanents permet d’avoir un bobinage très facile à réaliser avec un taux de remplissage élevé
[LEG09][GRE03]. Dans ce qui suit, la ﬁgure 2.10 illustre les précédents propos. Cependant, les
MFT présentent des inconvénients qui résident dans leur fabrication qui peut s’avérer compli-
quée et couteuse [KAS02] et dans le facteur de puissance faible (0.35 à 0.55) en raison d’une
grande réactance et d’une force électromotrice faible.
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Aimants permanents 
Culasse statorique  
Bobine axiale 
Culasse rotorique  
Figure 2.10 – Machine à ﬂux transverse [KAS02]
2.3.4 Machine à réluctance variable
Ce genre de machine a été inventée en 1842 [VRI04]. Le fonctionnent d’une machine à
réluctance variable est fondé sur le principe de la variation de la réluctance au niveau de
l’entrefer. Le couple électromagnétique est généralement d’origine purement réluctant. Cette
machine est souvent utilisée pour des applications à hautes vitesses. Elle peut atteindre des
vitesses de l’ordre de 10 à 20 fois la vitesse de base. Dans la littérature, on distingue couramment
deux genres de machines reluctantes selon le positionnement de la saillance :
– les machines à réluctance variable à double saillance (cf. ﬁgure 2.11(a)),
– les machines synchro-reluctantes qui ont une saillance rotorique (cf. ﬁgure 2.11(b)), par
contre le stator peut être sans saillances.
La première machine est composée d’un stator et d’un rotor comportant des saillances
(MRVDS). Sur chaque dent du stator est enroulée une bobine reliée diamétralement avec une
autre pour former une phase. Le rotor est formé seulement d’un matériau ferromagnétique.
Les nombres de pôles au stator et au rotor sont diﬀérents et sont déterminés en fonction de
l’application à traiter.
La deuxième machine est composée d’une seule saillance située au rotor. Les performances de
ces machines dépendent directement du rapport de saillance qui doit être le plus élevé possible.
Les machines à réluctance variable simple saillance (MRVS) sont similaires à celles de la ﬁgure
2.7(d) si on enlève les aimants. La tenue mécanique de ces machines impose l’ajoût de ponts
magnétiques [HAA03] au voisinage de l’entrefer. Le rapport de saillance de ce genre de machine
est ﬁxé en jouant sur les largeurs relatives des segments.
Il existe un autre type de rotor qui permet d’augmenter le rapport de saillance avec une
lamination axiale (cf. ﬁgure 2.11(c)).
Le rotor est alors constitué d’un empilage de matériaux ferromagnétiques et amagnétiques.
Le rotor se comporte alors comme un matériau homogène anisotrope.
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Cette anisotropie du matériau du rotor assure la dissymétrie entre l’axe direct et l’axe en
quadrature. Le rapport de saillance est ﬁxé en jouant sur les épaisseurs relatives des tôles. Avec
ce type de rotor un rapport de saillance avoisinant 20 en deux pôles et 10 en quatre pôles peut
être atteint [MOG07] .
(a) Rotor de machine à réluc-
tance variable à double saillance
[HIC09]
(b) Rotor de machine synchro-
reluctante à lamination trans-
verse [HIC09]
(c) Rotor de machine synchro-
reluctante à lamination axiale
[HIC09]
Figure 2.11 – Rotor de machine à réluctance variable
Ces machines possèdent un avantage indéniable en terme de coût car elles ne renferment pas
d’aimants au rotor, ni au stator. De plus, elles sont robustes comparées à d’autres machines.
Elles peuvent fonctionner à des plages de vitesse relativement élevées sans avoir de problème
de démagnétisation des aimants. Les pertes Joule sont essentiellement localisées au stator ce
qui facilite leur évacuation. Toutefois, elles possèdent des inconvénients de taille comme les
ondulations de couples qui sont importantes pour les machine à double saillance et les machines
synchro-réluctantes [Ram06]. Le rendement de ces machines ainsi que leur facteur de puissance
sont plus faibles par rapport aux machines à aimants permanents. Concernant les machines
à double saillance, elles possèdent aussi un autre inconvénient lié aux vibrations et au bruit
acoustique.
2.4 Bilan et choix d’une machine
Le Tableau 2.2 classiﬁe les types de machines déﬁnis précédemment. Les critères envisagés
sont propres au fonctionnement du compresseur électrique qui nécessite notamment un couple
massique important, un rendement élevé et une conﬁguration ﬁable.
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Comme le compresseur doit être intégré dans un véhicule électrique, cela inclut un fonction-
nement avec un certain confort donc la nécessité d’avoir une machine la moins vibrante possible.
Ce point nous permet d’écarter les machines à réluctance variable à double saillance. La tem-
pérature ou plutôt l’évacuation de la chaleur au stator et rotor n’est pas prise en compte car le
passage du gaz réfrigérant se fera à travers le moteur. L’intégration du moteur dans le compres-
seur ainsi que les points de fonctionnement requis se traduisent par l’apparition de contraintes
assez importantes. Ces contraintes nous permettent d’écarter les machines synchrones à ﬂux
axiales. En prenant en compte le coût de fabrication, la machine à ﬂux transverse ne sera pas
en adéquation car le coût de cette dernière est relativement élevé par rapport aux structures
à ﬂux radial. Les machines synchro-réluctantes présentent l’inconvénient d’un rendement plus
faible et d’un facteur de puissance moins bon comparés aux machines à aimants.
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Tableau 2.2 – Bilan sur les machines de l’étude bibliographique
Les machines à ﬂux radial synchrones à aimants enterrés et aimants en surface possèdent
un ratio couple/masse qui est assez bon avec un rendement élevé et ce sont des structures avec
des coûts acceptables.
Concernant les vibrations, ces structures sont généralement peu ou pas vibrantes, par rap-
port à d’autres structures comme les machines à reluctance variable et elles peuvent avoir des
ondulations de couple très faibles. Notre choix s’est donc orienté sur une machine à aimants
permanents à ﬂux radial. Il est nécessaire de préciser ici un point important.
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Au début du projet Compacité, deux conﬁgurations de machine ont été étudiées en parallèle
(une machine à aimants enterrés et l’autre à rotor externe). Aﬁn d’éviter les doublons et pour
proposer plusieurs structures candidates et aptes à satisfaire le cahier des charges, nous avons
décidé de nous focaliser sur une machine à aimants déposés en surface. Une conﬁguration
triphasée à ﬂux captés sinusoïdaux a été choisie aﬁn de maximiser le rendement et pour faciliter
la commande.
Pour fonctionner à haute vitesse avec une fréquence de fonctionnement acceptable, nous
avons choisi un nombre de pôles et d’encoches réduits. Cependant à la vitesse spéciﬁée dans
le cahier des charges, l’ajoût d’une frette amagnétique sera nécessaire. Comme le moteur sera
traversé par le gaz réfrigérant, les pertes au rotor (aimants+tôles) seront évacuées et le risque de
démagnétisation sera réduit. Après cette étape sur le choix de la machine, nous allons discuter
des matériaux à utiliser.
2.5 Matériaux pour les machines électriques
Les machines électriques utilisées pour la conversion électromagnétique sont principalement
constituées d’acier, de cuivre et dans notre cas d’aimants permanents. Au travers de cette
partie, nous allons présenter les principales caractéristiques des matériaux magnétiques et fer-
romagnétiques qui sont utilisés par la suite dans notre moteur.
2.5.1 Les aimants permanents
Ils sont généralement nommés matériaux magnétique durs. Ils sont fabriqués dans un ma-
tériau qui lorsqu’il est aimanté conserve une aimantation. Ces matériaux sont caractérisés par
un champ rémanent et une excitation coercitive (Hc) de grandes valeurs. Les aimants les plus
courants sont les suivants :
– Alnico (ou Ticonal) : ils sont en voie de disparition des applications liées à la conversion
d’énergie,
– Céramiques (ferrites) : ils sont fragiles et sensibles aux contraintes mécaniques. Ils ont
un coût faible par rapport aux autres aimants et ont tendance à être de plus en plus
employés,
– Aimants terres rares :
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– Samarium Cobalt(SmCo) : Ils présentent une bonne stabilité à la température, champ
coercitif (Hc) important, courbe de désaimantation quasiment linéaire,
– Néodyme Fer Bore(NdFeB) : nous retrouvons les mêmes caractéristiques que les ai-
mants au SmCo néanmoins ils sont moins sensibles au risque de cassure et ils ont une
induction rémanente et un champ coercitif plus importants.Ces aimants ont par contre
une mauvaise résistance à la corrosion.
Le Tableau 2.3 qui suit, présente les caractéristiques de chaque type d’aimants.
type BHmax 
kJ/m
3
 
Br à 25°C 
(T) 
HcJ 
kA/m 
%/K H%/K  
Tmax_op 
NdFeB 220-255 1,2 à 1,5 900 à 2000 -0,1 - 0,4 à  
- 0,6 
140° à 
210° 
SmCo5 180 1 2000 -0,04 -0,25 250° 
Sm2Co17 195-225 1,05 2000 - 0,03  350° 
Alnico 36 1,1 à 1,3 130 -0,02 +0,01 500° 
Ferrites 
strontium 
25.5 0,3 à 0,4 250 -0,2 +0,4 250° 
Ferrites 
barium 
12 0,2 à 0,4 170 -0,2   
Tableau 2.3 – Caractéristiques d’aimants permanents
Le coeﬃcient ∆H représente la chute du champ coercitif en fonction de la température. La
chute de l’induction rémanente Br est représentée par le coeﬃcient ∆B. Lorsqu’un aimant se
voit confronté sans cesse à une température élevée bien avant la température de Curie, des pertes
partielles d’aimantation non réversibles peuvent apparaître. La température limite d’utilisation
est comprise entre 80˚ c et 350˚ c. Les limites d’utilisation en basses températures se trouvent
entre -60˚ c pour les ferrites, -269.15˚ c pour les Alnico et le Samarium Cobalt et -196.1˚ c pour
les aimants NdFeB. Les aimants choisis pour notre application sont du type NdFeB. Grâce à
leur induction rémanente élevée, ils permettront d’aboutir à une machine compacte avec un
bon rendement. Le Tableau 2.4 présente les principales caractéristiques de l’aimant NdFeB.
2.5.2 Les matériaux ferromagnétiques
Pour les applications de l’électrotechnique, il existe plusieurs types de tôles [LEG09]. Les
plus utilisées sont celles en acier allié à du silicium (1 à 5%). Ce dernier composant permet de
limiter les pertes par courants de Foucault.
On distingue les tôles à grains non orientés qui sont utilisées pour les applications de faibles
puissances. Les tôles à grains orientés (issues de plusieurs procédés mécaniques) permettent
d’avoir des propriétés magnétiques optimales (perméabilité et induction importantes).
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Br (Induction rémanente) 1.25 Tesla 
Hc (Champ coercitif) 915 kA/m 
Hci (Champ coercitif intrinsèque) 1114 kA/m 
(BH) max énergie produite 406 kJ/m3 
µr perméabilité relative 1.07 
T=100°C dégradation de Br -0.11 %/°C 
T=100°C dégradation du champ coercitif -0.7 %/°C 
Température maximale de fonctionnement 310°C 
Tableau 2.4 – Caractéristiques d’un aimant NdFeB (N38H)
Pour satisfaire le cahier des charges en termes de couple et d’encombrement, sachant que
les courants mis en jeu seront importants, il est préférable que la tôle ne sature pas trop ma-
gnétiquement. La caractéristique B(H) de la tôle doit être élevée pour atteindre une induction
suﬃsante dans l’entrefer(le critère coût de la tôle a également été demandé par Valeo). C’est
pourquoi nous avons opté en concertation avec l’entreprise Phénix-i pour un acier de type
M330-35A. Cet acier possède de bonnes qualités magnétiques. L’épaisseur des tôles a été ﬁxée
à 0.35mm. La courbe B(H) de cet acier est montrée dans la ﬁgure 2.12
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Figure 2.12 – Caractéristique B(H) des tôles en acier au silicium
2.6 Machines électriques pour le projet Compacité
Comme cité précédemment, deux autres machines synchrones ont été dimensionnées dans le
cadre de ce projet. La première est une machine à aimants enterrés et la seconde est à aimants
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disposés en surface et à rotor externe. Une présentation de ces deux structures est eﬀectuée
dans ce qui suit. Les couples à vide et en charge sont calculés. Il en est de même pour les ﬂux
et les forces électromotrices (fem).
2.6.1 Machine Aichi
L’entreprise Aichi conçoit et fabrique des moteurs destinés notamment pour l’avionique.
Valeo a fait appel avant le projet Compacité à ce constructeur pour qu’il lui propose un mo-
teur pour le compresseur. Dans ce qui suit, une machine à aimants enterrés du concepteur
Aichi est présentée. Les calculs serviront de bases de comparaisons pour la structure qui sera
dimensionnée ultérieurement. Une vue en 2D de la machine est donnée dans la ﬁgure 2.13(a).
(a) Machine synchrone
Aichi à aimants enterrés
Diamètre externe du stator 90 mm
Diamètre externe du rotor 48 mm
Hauteur aimants 2 mm
Hauteur dents 10.83 mm
Surface dune demi-encoche 43.7 mm2
Profondeur de la machine 58 mm
Masse acier 1.8 Kg
Masse aimants 0.1 Kg
Masse cuivre (sans les têtes) 0.4 Kg
Aimant NdFeB 1.2 T
Section conducteur \ facteur de remplissage 0.38 mm²/0.6
(b) Dimensions de la machine Aichi
Figure 2.13 – Machine Aichi
C’est une machine triphasée qui est constituée de 9 dents au stator avec 3 paires de pôles
au rotor. A chaque extrémité d’aimant, il existe une zone d’air pour éviter les courts circuits
magnétiques. Le stator dispose d’un bobinage sur dent avec 69 spires par bobine (connexion en
parallèle par phase). Le courant eﬃcace nominal par phase est égal à 17.4Arms. L’induction
dans la machine ainsi que la caractéristique B(H) du matériau utilisé sont données dans la
ﬁgure 2.14. A partir de calculs issus du logiciel FEMM 2D [FEMM], les ﬂux captés, les forces
électromotrices et les couples électromagnétiques à vide et en charge ont été calculés.
Dans ce logiciel, le couple est calculé en utilisant le tenseur de Maxwell. La ﬁgure 2.15(a)
montre la courbe du couple de détente, on remarque que son amplitude crête à crête est relati-
vement élevée. Les ﬁgures 2.15(b), 2.15(c) montrent les courbes du ﬂux capté à vide et la force
électromotrice (fem) à 6000 tr/min.
En observant cette dernière ﬁgure nous remarquons que la fem n’est pas sinusoïdale.
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(a) Densité de flux de la machine
à vide
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(b) Caractéristique B(H) de l’acier utilisé
Figure 2.14 – Caractéristiques magnétique et ferromagnétique de la machine Aichi
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Figure 2.15 – Caractéristiques à vide de la machine Aichi à 6000 tr/min
Les calculs en charge sont montrés dans la ﬁgure 2.16.
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Figure 2.16 – Caractéristiques en charge de la machine Aichi à 6000 tr/min
En observant la ﬁgure 2.16(a) on remarque que les ondulations de couple en charge dépassent
largement les 3% spéciﬁés par le cahier des charges. Les ﬁgures 2.16(b) et 2.16(c) montrent
respectivement le ﬂux et la fem en charge. Il est à noter que la courbe de la fem est moins riche
en harmonique.
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2.6.2 Machine Phénix-i
L’entreprise Phénix-i, destinée dans ce projet à fournir les prototypes moteurs et une solution
industrielle, a proposé une machine à rotor externe. Les dimensions de la machine ainsi que la
caractéristique B(H) du matériau sont données dans les ﬁgures 2.17 et 2.18 respectivement. La
machine est montrée dans la ﬁgure 2.17.
(a) Machine synchrone
Phénix-i à aimants en
surface et à rotor externe
Diamètre externe du stator 65.2 mm 
Diamètre externe du rotor 90 mm 
Hauteur aimant 3 mm 
Hauteur dents 18.12 mm 
Surface dune demi-encoche 60mm² 
Profondeur de la machine 30 mm 
Masse acier 852 g 
Masse aimants 0.141 Kg 
Masse cuivre (sans les têtes) 0.243 Kg 
Aimant NdFeB 1.2 T 
Section conducteur \ facteur de remplissage 24 mm²/0.4 
(b) Dimensions de la machine Phénix-i
Figure 2.17 – Machine Phénix-i
(a) Induction de la machine à vide
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(b) Caractéristique B(H) de l’acier utilisé
Figure 2.18 – Induction à vide et caractéristique ferromagnétique de la machine Phénix-i
C’est une machine qui se compose de 12 dents et 10 aimants au rotor. Un bobinage sur dent
(concentré) est aussi utilisé dans cette machine avec 33 spires par dent et 4 bobines en série
sur une phase. Comme précédemment, les courbes de couple, du ﬂux capté et de la fem dans
le cas à vide et en charge sont montrées dans les ﬁgures 2.19 et 2.20 respectivement.
La ﬁgure 2.19(a) montre que le couple à vide est assez élevé (0.8N.m crête à crête). Cela
pourrait rendre le pilotage diﬃcile à très basse vitesse. Nous pouvons noter que le contenu
harmonique des fem à vide est faible.
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Figure 2.19 – Caractéristiques de la machine à vide à 6000 tr/min
La ﬁgure 2.20 montre la courbe de couple, du ﬂux et de la fem en charge.
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Figure 2.20 – Caractéristiques de la machine en charge à 6000 tr/min
On remarque que le couple en charge montre une ondulation de couple supérieure à 3% du
couple moyen. On remarque aussi que la fem en charge est un peu plus déformée.
Cette machine présente un intérêt en termes innovatifs car peu de compresseurs sont ac-
tionnés par ce type de machine. Cependant des problèmes se posent concernant le montage
mécanique dans le corps du compresseur. De plus, le rotor n’étant pas protégé, il pourrait subir
des déformations ou les aimants pourraient se décoller voir se casser.
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2.7 Machine LGEP
2.7.1 Introduction
La machine LGEP est présentée dans cette sous-section. Comme cité précédemment, aﬁn
d’oﬀrir des structures diﬀérentes à Valeo, nous avons choisi de travailler sur une machine à
aimants en surface et à rotor interne pour être complémentaire face aux deux structures précé-
dentes. Cette machine comporte 6 dents au stator et 8 aimants au rotor. Un bobinage concentré
est utilisé. La structure non dimensionnée est montrée dans la ﬁgure 2.21(a), elle est issue de
précédents travaux [KRE07].
Nous avons choisi cette topologie car elle présente des ﬂux quasi-sinusoïdaux et un couple
de crantage réduit. Comme c’est une structure à pôle fractionnaires, elle est donc susceptible
d’avoir un ratio puissance/masse intéressant. L’induction à vide est donnée sur la ﬁgure 2.21(b).
Nous pouvons noter que le module de l’induction à vide est relativement faible.
Nous allons lui consacrer des travaux plus détaillés concernant d’abord son dimensionnement
du point de vue magnétique et puis une étude multiphysique sera menée. Enﬁn, une validation
expérimentale sera faite du point de vue magnétique (couple de détente, ﬂux et fem).
(a) Machine synchrone à
aimants en surface et à ro-
tor interne
(b) Induction de la machine à vide
Figure 2.21 – Machine LGEP
Dans ce qui suit, nous allons nous intéresser au dimensionnement de cette machine. Aﬁn
d’aboutir dans un premier temps, et de manière rapide, à un prédimensionnement, nous allons
d’abord utiliser un réseau de réluctances. Cette modélisation semi-numérique oﬀre un compro-
mis entre précision et temps de calcul.
Ce prédimensionnement est ensuite comparé à un modèle basé sur la méthode des éléments
ﬁnis en 2D.
48
2.7 Machine LGEP
Ce modèle est utilisé dans un premier temps sans la prise en compte des caractéristiques
non-linéaire de l’acier. Ensuite pour obtenir des résultats plus précis (mais plus couteux en
temps de calcul), la caractéristique non-linaire de l’acier est prise en compte pour la machine
ﬁnale obtenue.
2.7.2 Modèle semi-numérique 2D
2.7.2.1 Modélisation par réseau de réluctances
Notre étude est inspirée des travaux eﬀectués dans [POL02],[POL03]. La ﬁgure 2.22(a)
représente la géométrie de la machine avec ses principaux paramètres. Le modèle associé à
cette machine est donné sur la ﬁgure 2.22(b). Compte-tenu de la symétrie magnétique, seule
une demi machine a été modélisée.
(a) Paramètrage de la machine LGEP
6 3 ref 6 ref 
rs 
rf 
rr 
rr 
rr 
rf 
rs 
fba rd re faa 
fbb 
rd 
re fab 
rf 
rs 
rd 
re 
fac 
fbc 
3 
(b) Modèle analytique à réseau de réluctances
Figure 2.22 – Paramètres et modèle semi-numérique de la machine
La particularité du modèle présenté ci-dessus est que les réluctances ne dépendent pas de
la position du rotor. Le modèle est donc très simple à implémenter et son nombre réduit de
réluctances permet une résolution très rapide du problème.
Les réluctances re, rs, rr, rd et rf dont les expressions sont données ci-après représentent res-
pectivement, les réluctances d’entrefer et d’aimants, de culasse statorique, de culasse rotorique,
de dent et des fuites au stator.
La réluctance modélisant la culasse rotorique s’exprime par :
rr =
λd
µpln Rr
Rar
(2.1)
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λd est le pas dentaire (60˚ ), Rr est le rayon rotorique sans les aimants, Rar est le rayon d’arbre
de la machine, p est la profondeur de la machine et µ est la perméabilité magnétique de la
culasse rotorique.
La réluctance modélisant la culasse statorique s’exprime par :
rs =
λd
µplnRc2
Rc1
(2.2)
Rc2 est le rayon extérieur, Rc1 est le rayon du fond d’encoche (égale à Hd+ e2+Ralésage, dans
notre cas Ralésage est le rayon du milieu d’entrefer) , p est la profondeur de la machine et µ est
la perméabilité de la culasse.
La réluctance modélisant une dent s’exprime par :
rd =
Hd
Ldµp
(2.3)
avec Hd est la hauteur d’une dent, Ld est la largeur de la dent.
Dans ce modèle, l’entrefer mécanique et les aimants sont représentés par une seule réluctance.
Le coeﬃcient de Carter kc est utilisé [KRE07] et son expression est donnée par :
kc =
α3 + λd
(α3 + λd)− α3α) (2.4)
avec λd l’ouverture dentaire et α est donné comme suit :
α =
2
π
arctan(
α3
2gt
)− 2gt
πα3
× ln(1 + ( α3
2gt
)2) (2.5)
La grandeur gt est égale à la somme de e+ ea.
La réluctance d’entrefer re s’écrit :
re = kc
e+ ea
µa
µ0p(Ld + (Ralésage + e2)αs)
(2.6)
ea est l’épaisseur d’aimant, e est l’épaisseur d’entrefer, µ0 la perméabilité de l’air et µa la
perméabilité d’un aimant, αs est l’ouverture d’encoche. Les réluctances de fuite entre les dents
sont diﬃciles à modéliser car elles varient en fonction de la position du rotor. Pour exemple,
nous montrons sur la ﬁgure 2.23, les fuites sur 10˚ mécanique (θ=1˚ à 10˚ ) à vide.
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Figure 2.23 – Répartition des fuites à diﬀérents instants et de positions mécaniques
Pour tenir compte de cette variation, dans [POL02],[POL03] un coeﬃcient 2 empirique est
ajouté à l’expression de la réluctance de fuite. L’expression de la réluctance modélisant ces
fuites est donnée par :
rf =
2α3
µ0pln
ralésage+
e
2
ralésage+
e
2
+Hd
(2.7)
où α3 est l’angle ﬁxé par l’arc au milieu de l’encoche
Les grandeurs fba, fbb et fbc représentent les forces magnétomotrices dues aux bobines et les
grandeurs faa, fab et fac représentent les forces magnétomotrices dues aux aimants. Ce modèle
peut être considéré comme "vu du stator".
Lorsqu’un aimant est en face d’une dent, la force magnétomotrice "vue" par cette dent est
maximale alors que les forces magnétomotrices "vues" par les autres dents sont de polarité
inverse et valent la moitié de cette valeur maximale. Si on considère que les ﬂux captés sont
sinusoïdaux et équilibrés, alors les forces magnétomotrices "vues" par les dents doivent être
sinusoïdales. La prise en compte du mouvement du rotor est donc eﬀectuée via les variations
de ces forces magnétomotrices. Le principal inconvénient de modèle est que le couple n’est pas
pris en compte.
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Les expressions des forces magnétomotrices dues aux aimants sont données comme suit :
faa = FMcos(
θπ
αa
) (2.8)
fab = FMcos(
θπ
αa
+
2π
3
) (2.9)
fac = FMcos(
θπ
αa
− 2π
3
) (2.10)
Avec θ qui représente la position du rotor, αe+λa est le pas polaire. Quand un aimant est en face
d’une dent, nous avons faa qui est maximale, si deux aimants sont en face de la dent nous avons
faa qui est nulle. Fm est obtenue à partir de l’intersection de la courbe Bentrefer = f(Hentrefer)
et la courbe de désaimantation Baimant = µ0µaHaimant + Br de l’aimant. La résolution des lois
de Kirchhoﬀ aboutit au système matriciel suivant :


φ1
.
.
.
φn


=


y11 ... y1n
. . .
. . .
. . .
yn1 ... ynn


×


v1
.
.
.
vn


(2.11)
yii est la somme de toutes les perméances des branches connectées au nœud i et yij est la
perméance entre les nœuds i et j quand elle existe. Le couple est calculé à partir de la variation
de la co-énergie magnétique dans toutes les réluctances autour d’une position donnée θ0.
A une position donnée dite position initiale on déplace le rotor d’un angle θ puis d’un autre
angle -θ et on calcule pour chaque cas les coénergies sur les deux positions. A partir du principe
des travaux virtuels, le couple suivant θ0 est calculé.
2.7.2.2 Strategie de prédimensionnement
Dans cette étude, les diamètres intérieur et extérieur sont ﬁxés à 18mm et 97mm. Les
ouvertures polaires et dentaires le sont également. Le rapport entre ces deux ouvertures a été
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choisi de manière à obtenir un couple de crantage minimum : αd = 0.45×λd et αa = 0.8×λa où λd
et λa représentent l’ouverture dentaire et l’ouverture polaire [KRE07]. L’entrefer et l’épaisseur
de la culasse statorique sont ﬁxes (0.65mm, 6mm), en conséquence deux paramètres sont
réglables : le rayon d’alésage et l’épaisseur d’aimant. Nous avons considéré que le rayon d’alésage
pouvait varier sur une plage comprise entre 16mm et 37mm. La plage de variation d’un aimant
est comprise entre 2.5mm (pour éviter les risques de cassure) et 4mm (pour une question de
coût). La stratégie adoptée pour le choix des dimensions qui devront satisfaire le cahier des
charges est donnée par la ﬁgure 2.24.
Choix des dimensions
pour respecter le cahier des charges
Nombre de spires
Force electromotrice
Couple
Dimensions de la machine f(ra, ea, P )
Rayon d’ale´sage[16 -37] mm
Epaisseur d’aimant [2.5 - 4] mm
Cartographies
ra: rayon ale´sage
ea: e´paisseur d’aimant
Profondeur [25 - 50] mm
P: profondeur
Figure 2.24 – Diagramme de la stratégie de dimensionnement
Pour un couple de dimensions données (rayon d’alésage et d’épaisseur d’aimant), une ma-
chine est obtenue géométriquement. Pour cette machine, le nombre de spires est calculé en fonc-
tion du facteur de remplissage qui est ﬁxé à 0.4. Nous montrons les cartographies du nombre
de spires, du couple et de la force électromotrice (fem) en fonction de l’épaisseur d’aimant et le
rayon d’alésage, pour une vitesse de 6000 tr/min et 10000 tr/min dans les ﬁgures 2.25 et 2.26.
Après étude des graphiques (cf. ﬁgure 2.25 et 2.26), les dimensions respectant le cahier des
charges sont déterminées pour un fonctionnement à 6000 tr/min à courant maximum.
Nous remarquons que le couple électromagnétique en charge ainsi que la tension en charge
(127V) phase-neutre (correspondant à 219V entre phase) respecte bien le cahier des charges
pour le point de fonctionnement à 6000 tr/min pour 45 spires par bobine (2 bobines en série
par phase)(cf. ﬁgure 2.25). Idem, pour le point de fonctionnement à 10000 tr/min où on obtient
un couple électromagnétique en charge égal à 5.6N.m pour une tension de 202V phase neutre
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Figure 2.25 – Point optimal pour un fonctionnement à 6000 tr/min
(351V entre phase) (cf. ﬁgure 2.26).
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Figure 2.26 – Point optimal pour un fonctionnement à 10000 tr/min
Par le biais des calculs, nous avons trouvé qu’en imposant un courant maximal à une vitesse
de 10000 tr/min la tension imposée par le cahier des charges ne peut être respectée par contre le
couple obtenu était supérieur à celui requis. Pour respecter la tension imposée par le cahier des
charges (355V max entre phase) un courant de 13.5Arms est imposé au point de fonctionnement
le plus contraignant (10000 tr/min). La ﬁgure 2.26 a donc été obtenue avec ce courant.
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Dans ce modèle, comme la caractéristique B(H) du matériau n’est pas prise en compte,
Nous avons fait le choix d’avoir des couples plus importants que ceux demandés par le cahier
des charges.
Dans ce qui suit, nous montrons un tableau qui comporte les principales dimensions de la
machine obtenue.
Rayon d’alésage 24mm
Epaisseur d’aimant 3.25mm
Rayon rotorique sans les ai-
mants
20.6mm
Hauteur des dent 18mm
Longueur utile ou profondeur
de la machine
41mm
Diamètre externe 97mm
Tableau 2.5 – Dimensions principales de la machine LGEP avec modèle analytique
Aﬁn de valider ce prédimensionnement, nous allons utiliser la méthode des éléments ﬁnis
dans la partie qui suit.
2.7.3 Modèle élement finis 2D
La résolution tridimensionnelle dans les systèmes à géométrie complexe dont la circulation
des champs suit les trois directions de l’espace s’avère parfois incontournable. Néanmoins le
coût de calcul reste encore important.
En exploitant la disposition des matériaux du système qui représente correctement les phé-
nomènes magnétiques (circulations de champ), on peut se ramener à une résolution 2D qui
présente un coût de calcul réduit. Dans le cas des machines à ﬂux radial, la disposition des
conducteurs dans le sens longitudinal et l’orientation des tôles permet de supposer que le champ
magnétique dans le sens longitudinal est pratiquement invariant.
Dans ce cas, une modélisation 2D permettra d’obtenir une solution au problème assez proche
de la réalité. Nous allons valider le prédimensionnement en utilisant le logiciel FEMM 2D.
2.7.3.1 Vérification du modèle semi-numérique
Comme pour le modèle précédent, nous avons paramétré la géométrie de la machine en
fonction du rayon d’alésage et de l’épaisseur d’aimant. L’épaisseur de la culasse statorique est
ﬁxée à 6mm et le diamètre d’arbre à 18mm.
55
2. Conception et dimensionnement d’une machine synchrone à aimants permanents
Deux exemples de variation géométrique sont données dans la ﬁgure 2.27. L’épaisseur des
aimants est ﬁxée à 2.75mm et le rayon d’alésage prend les valeurs de 16mm et 37mm.
(a) Géométrie de la machine avec une
épaisseur d’aimant de 2.75mm et rayon
d’alésage de 16mm
(b) Géométrie de la machine avec une
épaisseur d’aimant de 2.75mm et rayon
d’alésage de 37mm
Figure 2.27 – Exemples de géométries automatiquement générées
Dans un premier temps l’acier est supposé avoir une caractéristique B(H) linéaire pour être
dans les mêmes conditions de calcul que le modèle semi-numérique. Les grandeurs calculées
sont le couple, la fem maximale pour une phase, le nombre de spires et les diﬀérentes masses.
Une étude paramétrique a de nouveau été menée pour les deux points de fonctionnement
demandés par le cahier des charges (6N.m à 6000 tr/min et 5N.m à 10000 tr/min). Les résultats
à 6000 tr/min sont donnés dans la ﬁgure 2.28. L’écart global entre le modèle numérique et semi-
numérique est d’environ 5%, ce qui valide le modèle semi-analytique avec les dimensions choisies
dans la partie précédente.
En tenant compte de cet écart, les nouvelles dimensions du rayon d’alésage et de l’épaisseur
d’aimant sont égales respectivement à 25mm et 3.5mm.
Sur la ﬁgure 2.29, les masses des diﬀérents constituants de la machine sont représentées en
fonction du rayon d’alésage et de l’épaisseur d’aimant. Pour les dimensions choisies, nous avons
une masse d’acier de 1.3 kg, de cuivre égale à 0.3 kg et d’aimant égale à 0.1 kg. La masse totale
est de 1.7 kg ce qui respecte la masse totale imposée par le cahier des charges. A 10000 tr/min
les résultats issus de l’étude paramétrique sont donnés sur la ﬁgure 2.30 un écart global de 5%
avec le modèle semi-numérique est de nouveau constaté. La fem en charge respecte la valeur
ﬁxée par le cahier des charges.
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Figure 2.28 – Choix du point optimal sur base d’un modèle numérique pour un fonctionnement
à 6000 tr/min
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Figure 2.29 – Masses des diﬀérents matériaux composant la machine
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Figure 2.30 – Choix du point optimal en utilisant un modèle numérique pour un fonctionnement
à 10000 tr/min
2.7.3.2 Modélisation de la machine LGEP avec les dimensions finales
Des modiﬁcations ont été apportées à la précédente machine en concertation avec les entre-
prises Phénix-i et Valeo. D’abord une frette de kevlar d’épaisseur égale à 0.15mm a été ajoutée
pour garantir le maintien des aimants. La forme des fonds d’encoches a été modiﬁée pour
un meilleur positionnement des bobines. L’acier choisi pour les tôles est du type M330-35A.
L’épaisseur des tôles est de 0.35mm avec un facteur de lamination égale à 0.95. La machine
obtenue après le dimensionnement avec et sans modiﬁcations apportées sont données dans la
ﬁgure 2.31. Les dimensions de la machine sont données sur le Tableau 2.6.
Rayon d’alésage 25mm
Epaisseur d’aimant 3.5mm
Rayon rotorique sans les aimants 22.2mm
Hauteur des dents 17mm
Longueur utile ou profondeur de la ma-
chine
41mm
Diamètre externe 97mm
Tableau 2.6 – Les principales dimensions de la machine LGEP
Comme pour les machines Aichi et Phénix-i, nous allons caractériser notre machine à vide
et en charge. La ﬁgure 2.32 donne d’abord les résultats à vide. Les ﬁgures 2.32(a) et 2.32(c)
montrent respectivement les ﬂux captés et les fem. La ﬁgure 2.32(e) montre que la valeur crête
à crête du couple à vide est égale à 0.12N.m. Cette valeur est en dessous de celle spéciﬁée
dans le cahier des charges. La fréquence des ondulations de couple ainsi que leurs amplitudes
devraient aussi faciliter le contrôle de la machine à basse vitesse.
Les décompositions en série de Fourier de ces signaux (cf. ﬁgures 2.32(b) et 2.32(d)) montrent
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(a) Machine dimension-
née sans les solutions ap-
portées par Phénix-i et
Valeo
(b) Machine dimension-
née avec les solutions ap-
portées par Phénix-i et
Valeo
(c) Niveau d’induction et lignes de
champ dans la machine à vide
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Figure 2.31 – Machine LGEP dimensionnée à l’aide des éléments ﬁnis
que ces deux grandeurs sont presque sinusoïdales. Cet eﬀet est dû aux dents droites et au rapport
des ouvertures polaires et dentaires. Les résultats en charge sont donnés dans la ﬁgure 2.33.
Sur la ﬁgure 2.33 les calculs ont été eﬀectués pour une vitesse de 6000 tr/min. Le couple
souhaité à ce point est bien atteint (couple moyen de 6.17N.m pour un courant eﬃcace de
16Arms) et la fem en charge (143V en valeur maximale) ne dépasse pas la valeur souhaitée.
Pour le second point de fonctionnement (5N.m, 10000 tr/min), les ondulations de couple ont
légèrement augmenté (0.18N.m), (cf. ﬁgure 2.34(a)). Le calcul de la fem en charge (cf. ﬁgure
2.34(b)) montre que la valeur maximale atteinte est de 204V phase neutre, c’est à dire à la
limite ﬁxée par le cahier des charges. Un fonctionnement en déﬂuxage pourra être employé si
la tension du bus DC venait à baisser.
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Figure 2.32 – Caractéristiques de la machine ﬁnale LGEP à vide
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Figure 2.33 – Caractéristiques de la machine en charge à 6000 tr/min
2.7.3.3 Calcul du rendement
Après cette étape de dimensionnement, dans ce qui suit, nous allons présenter un modèle
de calculs de pertes fer et donner le calcul des pertes Joule. Une courbe de rendement sera
présentée par la suite sur les diﬀérents points de fonctionnement avec une valeur de courant de
phase ﬁxée à 16Arms.
– Les Pertes fer
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Figure 2.34 – Caractéristiques de la machine en charge à 10000 tr/min
Les pertes fer sont généralement décomposées en deux termes, les pertes par hystérésis et
par courants de Foucault, qui peuvent être représentées par les expressions suivantes [FEMM] :
Ph = ChfB2 (2.12)
Pe = Cef 2B2 (2.13)
où Ch et Ce sont des coeﬃcients issus de mesures de pertes dans l’acier utilisé, f est la
fréquence de variation des champs dans le matériau et B est l’amplitude de l’induction magné-
tique.
Ces expression sont valables pour des inductions sinusoïdales. Dans notre cas, des portions
de culasse sont soumises à des variations non sinusoïdales de champ. C’est pourquoi, pour
calculer les pertes nous allons décomposer par une série de Fourier l’induction magnétique dans
notre machine. Nous supposons alors que les expressions 2.12 et 2.13 peuvent être appliquées
sur chaque harmonique.
Nous proposons de calculer l’induction magnétique dans notre machine grâce au modèle
éléments ﬁnis précédemment établi sous Femm. Les pertes fer basées sur la décomposition de
l’induction peuvent être réécrites par la formulation discrétisée suivante :
Pfer =
k∑
m=1
n∑
i=1
(150.5mfmB2i,m + 0.153mf
2
mB
2
i,m) (2.14)
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avec Bi,m l’amplitude de l’induction magnétique pour le mième harmonique et pour le iième élé-
ment du maillage. fm est la fréquence du mième harmonique. Les deux coeﬃcients caractérisant
les pertes par hystérésis et par courants de Foucault ont été calculés en tenant compte des
indications fournies dans la référence [FEMM] mais en divisant par un facteur pour tenir de
l’eﬀet de lamination.
Dans le logiciel Femm, nous avons utilisé un maillage qui ne dépend pas de la position du
rotor (le nombre d’éléments reste constant). De cette manière, l’induction est toujours relevée
dans les mêmes éléments. Nous avons donc maillé séparément le stator et le rotor de notre
machine, (cf. ﬁgure 2.35). Les deux maillages sont connectés l’un à l’autre via un ensemble de
segments placés au milieu de l’entrefer, sur lesquels sont appliqués des conditions de périodicités.
Cette méthode est équivalente à la "méthode du pas bloqué" ou "locked step". Ainsi, le
déplacement est eﬀectué par la permutation des conditions de périodicité.
Conditions de périodicité
Figure 2.35 – Stratégie de mouvement à maillage ﬁxe dans le logiciel FEMM
Nous avons calculé la distribution des pertes fer pour le premier point de fonctionnement à
6000 tr/min.
Les pertes sont surtout concentrées dans les dents. Pour ce point, les pertes fer valent 96W
( 6W au rotor et 90W au stator). A 10000 tr/min, les pertes valent 187W (9W au rotor et
178W au stator).
Les ﬁgures 2.37 et 2.36 montrent la densité de pertes fer dans le stator ainsi que dans le
rotor à 6000 tr/min et à 10000 tr/min.
– Les pertes par effet Joule
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3.56e+004 2.05e+006 4.07e+006
Figure 2.36 – Densité de pertes fer (W/m3) à 6000 tr/min
8.49e+004 5e+006 9.91e+006
Figure 2.37 – Densité de pertes fer (W/m3) à 10000 tr/min
Nous tenons compte seulement des pertes localisées dans les enroulements de la machine.
Les pertes AC ou par eﬀet de proximité ne sont pas calculées.
Tout conducteur de résistance R parcouru par un courant électrique de valeur eﬃcace I est
l’objet de pertes par eﬀet Joule qui valent :
PJoule = RI2 (2.15)
Les résistances statoriques des machines électriques évoluent généralement en fonction de
la température de fonctionnement. Cette évolution est régie par l’équation suivante :
R = R0(1 + α(T − T0)) (2.16)
avec α le coeﬃcient caractéristique du matériau (pour le cuivre α = 0.00393K−1), T0 est la
température de référence (25˚ ) et R0 = 0.12Ω est la valeur de la résistance d’une phase à la
température de référence.
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La ﬁgure 2.38 représente l’évolution des pertes Joule en fonction de la résistance et de la
température.
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Figure 2.38 – Pertes par eﬀet Joule dans les bobines de la machine LGEP
– Calcul du rendement
Nous avons considéré plusieurs points de fonctionnement de 1000 tr/min jusqu’à 10000 tr/min
avec un courant de 16 Arms à une température de 25 degrés pour des pertes Joule de 92W. En
plus des pertes citées précédemment, des pertes mécaniques sont aussi prises en compte pour
le calcul du rendement. La ﬁgure 2.39 présente la courbe de rendement de la machine.
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Figure 2.39 – Rendement de la machine LGEP en fonction de la vitesse
2.7.3.4 Bilan sur les machines étudiées dans le projet Compacité
Dans cette sous section les caractéristiques électriques de la machine LGEP sont données
dans le Tableau 2.7. Les caractéristiques du moteur Aichi et celles du moteur Phénix-i sont
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I0 Courant crête en rotation lente
(courant nécessaire pour avoir
6Nm)
22.6A crête 16Arms connexion
série
fem Fem maximale en charge
phase-neutre et entre phase
à 10000 tr/min
204V− 353.3V
∆C Ondulation de couple 0.16N.m
Cmax Couple maximal 6N.m pour 16Arms
R Résistance d’une phase à 25˚ c 0.12Ω
J Inertie du rotor 1.026e−4Kg.m2
KTpaim Coeﬃcient de température des ai-
mants
−11% pour T = 100 degrés pour
aimants NdFeB N38H
Ld Inductance directe 0.0013mH
Lq Inductance en quadrature 0.0013mH
fp Facteur de remplissage 0.4
L Longueur utile 41mm
Tableau 2.7 – Caractéristiques électriques de la machine LGEP
résumées dans les Tableaux 2.8, 2.9.
I0 Courant crête en rotation lente 30A crête 17.4Arms connexion
série
fem Fem maximale en charge
phase-neutre et entre phase
à 10000 tr/min
174V− 301V
∆C Ondulation de couple en charge 2.2N.m
Cmax Couple maximal 4.55N.m pour 17.4Arms
R Résistance d’une phase à 25˚ c 0.38Ω
J Inertie du rotor 1.4e−4Kg.m2
KTpaim Coeﬃcient de température des ai-
mants
−11% pour T = 100 degrées
fp Facteur de remplissage 0.6
L Longueur utile 58mm
Tableau 2.8 – Caractéristiques électriques de la machine Aichi
La machine Aichi présente des ondulations de couple plus importantes par rapport à ce qui
est demandé par le cahier de charge. Le couple maximal est inférieur à 6N.m. Du point de vue
de la compacité, la machine dépasse les 50mm demandés. La machine Phénix-i présente un
encombrement intéressant, néanmoins les ondulations de couple en charge sont supérieures au
3% demandé.
La tension composée de la machine Phénix-i dépasse la valeur imposée dans le cahier des
charges (355V). La machine LGEP possède des ondulations de couple qui ne dépassent pas 3%
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I0 Courant crête en rotation lente 18.45A crête 13Arms connexion
série
fem Fem maximale en charge
phase-neutre et entre phase
à 10000 tr/min
214V− 370V
∆C Ondulation de couple en charge 0.8N.m
Cmax Couple maximal 6N.m pour 13Arms
R Résistance d’une phase à 25˚ c 0.16Ω
J Inertie du rotor 8e−8Kg.m2
KTpaim Coeﬃcient de température des ai-
mants
−11% pour T = 100 degrées
fp Facteur de remplissage 0.45
L Longueur utile 30mm
Tableau 2.9 – Caractéristiques électriques de la machine Phénix-i
du couple moyen, la tension composée ne dépasse pas la valeur spéciﬁée par le cahier de charge.
Elle est cependant moins compacte que la machine Phénix-i, néanmoins la longueur utile
est inférieure à la longueur demandée par le cahier des charges.
Finalement, il est important de noter ici que nous n’avons pas eu le temps de dimensionner
la machine LGEP sur des critères thermiques et vibratoires. La fourniture d’un prototype a
été demandée 5 mois après le début du projet. Cependant nous allons eﬀectuer dans ce qui
suit une étude thermique puis une caractérisation mécanique de la machine LGEP. Il s’agira de
vériﬁer si la machine peut être employée dans un compresseur. Les travaux développés pourront
éventuellement servir de base pour un dimensionnement plus poussé.
2.7.4 Etude thermique 2D
Le modèle thermique nous permettra de déterminer le niveau de température dans chaque
partie dans la machine : dents et culasse statorique, bobines et culasse rotorique.
Les échanges de chaleur dus aux diﬀérentes pertes dans la machine, vont être brièvement
décrits dans ce qui suit.
2.7.4.1 Transfert de chaleur par conduction
Le transfert de chaleur par conduction s’eﬀectue au sein d’un même milieu. Il s’eﬀectue
dans les parties solides de la machine ainsi que dans l’air avoisinant [IDO11a]. Cet échange de
chaleur est régie par la loi de Fourier qui exprime la densité du ﬂux de chaleur ~ϕ en fonction
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du gradient de la température et de la conductivité thermique suivant l’équation 2.17 :
~ϕ = − λ ~gradT (2.17)
Avec λ la conductivité thermique du matériau (W/m.K−1), Le signe (−) traduit la direction
de l’échange de chaleur qui se fait de la zone chaude vers la zone froide. La conductivité
thermique d’un matériau dépend de sa nature, plus le matériau est considéré comme un bon
conducteur de chaleur plus la conductivité thermique est importante. Généralement, les solides
sont plus conducteurs que les liquides [LEG09]. La valeur de la conductivité thermique dépend
essentiellement de la nature du matériau et de la température. Dans les matériaux métalliques
par exemple, elle augmente jusqu’à atteindre une valeur maximale à une température qui se situe
à 200˚ K suivant le matériau. Ensuite elle décroit jusqu’à la température de fusion [IDO11a]. Il
existe quelques matériaux qui font exception comme l’uranium et le manganèse.
Dans le cas des alliages utilisés dans les tôles des machines électriques, l’évolution de la
conductivité thermique est très faible voir même négligeable et cela pour la plage usuelle de
température. Cette remarque est aussi valable pour le cuivre qui constitue le bobinage.
La conductivité thermique équivalente du ﬁl de cuivre émaillé dans une machine électrique
est plus importante axialement que radialement [IDO11a]. Dans le cas de l’acier qui compose le
rotor et le stator c’est le cas contraire, la conductivité thermique est plus importante radialement
qu’axialement [IDO11a]. Dans ces deux matériaux, l’échange de chaleur en régime de conduction
est prépondérant.
2.7.4.2 Transfert de chaleur par convection
La convection traduit l’échange de chaleur entre un solide et un ﬂuide. Lorsque l’échange de
chaleur est lié au gradient de la température entre la surface de contact et le ﬂuide ou le ﬂuide
lui-même, on parle de convection naturelle.
Dans ce cas où la circulation du ﬂuide est imposée à une certaine vitesse et avec une certaine
pression, comme dans notre cas, on parle alors de convection forcée. Si les deux actions existent
simultanément dans un processus, la convection est dite mixte.
Les transferts de chaleurs par convection sont modélisés par une relation linéaire en régime
permanent entre le ﬂux de chaleur et la diﬀérence de température entre le ﬂuide Tf et la
température du solide Ts et par l’intermédiaire d’un coeﬃcient de convection hc.
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L’équation qui régit ce phénomène est donnée par :
ϕ = hc(Ts − Tf ) (2.18)
Le coeﬃcient de convection est calculé en fonction du régime de l’écoulement du ﬂuide (circula-
tion) qui peut être soit turbulent ou laminaire. Dans notre cas, l’écoulement du ﬂuide est turbu-
lent, le coeﬃcient de convection, calculé par l’entreprise Areelis, est estimé à hc = 1000W/m2.K.
2.7.4.3 Transfert de chaleur par rayonnement
Le rayonnement est un transfert de chaleur sous forme d’ondes électromagnétiques. Chaque
processus qui fonctionne à une température supérieure à 0˚ K engendre des radiations électroma-
gnétiques [IDO11a]. Ce mode de transfert peut être considéré comme négligeable à l’intérieur
des machines électriques. Néanmoins le transfert de chaleur peut se faire par radiation entre le
stator et le rotor, si ces deux parties sont à des températures très diﬀérentes et séparées par un
entrefer important. Ce phénomène peut être simplement pris en considération par l’équation
suivante :
prayonnée = ǫσS(T 4 − T 4ambiante) (2.19)
Avec prayonnée la puissance rayonnée, ǫ l’émissivité de la surface (comprise entre 0 et 1),σ la
constante de Stefan-Boltzmann qui est égale à 5.67×10−8W.m−2K−4, S est la surface qui existe
entre le corps chaud et l’air. Dans notre étude, ce phénomène n’est pas pris en compte.
2.7.4.4 Modèle thermique utilisé
Nous avons considéré ici seulement le régime permanent car les phases transitoires sont
courtes (1 à 2 secondes). De plus, nous avons considéré que le problème pouvait être modélisé
en 2D. Le but est de déterminer la température et la localisation des points chauds de la
machine.
Le logiciel FEMM a de nouveau été mis à contribution. Son solveur thermique permet la
prise en compte de la conduction et des eﬀets de convection. Nous nous sommes donc placés dans
le cas le plus contraignant, c’est à dire à 10000 tr/min. Dans cette partie plusieurs hypothèses
sont prises en compte :
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– Seul le stator est modélisé pour estimer la température dans les bobines. Nous considérons
que le rotor est convenablement refroidi car le gaz réfrigérant passe à travers la machine
(entrefer et espaces entre les bobines),
– Pour simpliﬁer la modélisation des conducteurs au stator, une technique d’homogénéisa-
tion est utilisée. Cette technique est fondée sur le calcul d’une conductivité équivalente
pour chaque bobine. La conductivité équivalente dépend de la conductivité du ﬁl conduc-
teur (cuivre) λ1, aléatoirement distribué dans un second matériau qui est de la résine
(conductivité thermique)λ2. Le facteur de remplissage du cuivre est donné par n1. Le
second matériau (résine) a un facteur de remplissage n2. Avec n1 + n2 = 1.
Pour l’estimation de la conductivité eﬀective (équivalente), plusieurs méthodes peuvent être
utilisées. Parmi ces méthodes deux d’entre elles sont étudiées dans [IDO11b], elles comparent
un modèle analytique et un modèle numérique pour chaque méthode. La première méthode
est proposée par Hashin et Shtrikman [HAS62]. La deuxième méthode est proposée par Milton
[MIL81]. Cette dernière présente une bonne estimation de la conductivité eﬀective par rapport
à la précédente, parce qu’elle prend en compte la forme géométrique du conducteur. Dans notre
cas, l’estimation de Milton est utilisée pour déterminer la conductivité eﬀective, l’équation
utilisée pour cette estimation est donnée par :
λeq = λcu
(n1λcu + n2λre + λre)(λcu + λre)− n1ς(λcu − λre)2
(n2λcu + n1λre + λcu)(λcu + λre)− n1ς(λcu − λre)2 (2.20)
Avec ς qui représente un paramètre micro-structurel, il dépend de la forme géométrique des
inclusions. Les valeurs associées se trouvent dans [IDO11b]. Cette méthode dépend du facteur
de remplissage de l’encoche.
La ﬁgure 2.40 illustre le principe de cette technique
Resine
Cuivre
Resine + Cuivre
λeq
Figure 2.40 – Illustration de l’homogénéisation
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Comme précisé précédemment, seul le stator avec le bobinage a été modélisé (cf. ﬁgure
2.41). Le coeﬃcient d’échange convectif entre le ﬂuide et le stator vaut 1000W/m2.K. Etant
en régime permanent nous supposons que le ﬂuide est à 20˚ c et la surface externe du stator à
20˚ c. Un échange convectif de 10W/m2.K est supposé à la surface du stator.
Dans notre cas, le facteur de remplissage est de 0.4 donc d’après l’estimation de Milton la
conductivité équivalente thermique de la bobine est de 0.55W/m.K. La conductivité thermique
de l’acier est égale à 56W/m.K, et celle de l’isolant est estimée à 0.25W/m.K.
bobine 
acier 
isolant 
échange 
convectif 
avec le fluide 
échange 
convectif 
avec lair 
Figure 2.41 – Géométrie modélisée
Après calcul, la ﬁgure 2.42 donne la distribution de la température dans la machine. En
observant cette dernière, nous remarquons que les points chauds sont surtout localisés dans la
culasse et un peu moins dans les bobines. Le passage du ﬂuide réfrigérant évacue une grande
partie des calories vers l’intérieur (130W) et un peu vers l’extérieur (3.1W). Pour illustrer ce
phénomène nous montrons dans la ﬁgure 2.43 la direction du ﬂux de chaleur, on remarque que
la circulation du ﬂux de chaleur se fait vers le ﬂuide réfrigérant. La température maximale,
calculée avec les hypothèses citées est de 59˚ C. Cette température est tout à fait acceptable.
Figure 2.42 – Distribution de la température en degrés
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Figure 2.43 – Carte de densité de ﬂux de chaleur
2.7.5 Etude mécanique 2D
Dans cette partie, nous allons caractériser la machine LGEP du point de vue mécanique. A
l’aide de codes de calculs éléments ﬁnis développés au sein du laboratoire, nous vériﬁerons si le
rotor de la machine est mécaniquement ﬁable à une vitesse de 10000 tr/min. Nous calculerons
les fréquences de résonance, les déformées associées et les accélérations.
Dans cette partie, les eﬀorts magnétiques ne sont plus calculés avec le logiciel FEMM, mais
à partir du code Simap [MAK06]. Nous allons d’abord décrire dans ce qui suit les formulations
magnétique et mécanique utilisées.
2.7.5.1 Modélisation magnétique
2.7.5.1.1 Equations de Maxwell Les équations de Maxwell sont des lois fondamentales
de la physique qui décrivent le comportement du champ électromagnétique. Si on ne prend pas
en compte les courants de déplacement dont l’expression est donnée par : ∂D
∂t
avec D l’induction
électrique, les expressions des équations de Maxwell sont données par :
rot H = J (2.21)
rot E = − ∂B
∂t
(2.22)
divB = 0 (2.23)
divJ = 0 (2.24)
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oùH est le vecteur champ magnétique,B est le vecteur d’induction magnétique, E est le vecteur
de champ électrique et J est le vecteur de densité de courant. La résolution de ces équations
ne peut se faire sans les relations constituantes du milieu. Dans le cas d’un matériau isotrope
ces équations s’écrivent :
B = µH+Br (2.25)
avec
H = v(B−Br) (2.26)
et
J = σE (2.27)
avec : µ qui représente la perméabilité, v est la réluctivité, σ est la conductivité du matériau
et Br est l’induction rémanente des aimants. Ces équations sont déﬁnies pour des matériaux
donnés (acier, aimants, cuivre). Si le matériau exploité n’a pas d’aimantation rémanente le
terme Br est nul. C’est le cas lorsqu’on exploite un matériau ferromagnétique (stator ou rotor).
2.7.5.1.2 Formulation du problème électromagnétique D’après l’équation (2.23) il
existe un potentiel vecteur A tel que :
B = rot(A) (2.28)
En prenant en compte l’eﬀet de saturation dans les matériaux ferromagnétiques (eﬀet de non
linéarité) et les équations (2.26,2.28), puis en les réinjectant dans l’équation (2.21) on obtient :
rot(v(H)rotA) = J+ rot(v(H)Br) (2.29)
L’équation (2.29) représente le couplage magnétique-électrique en tout point du domaine d’étude.
Pour une modélisation 2D, si on considère que dans un repère cartésien que le plan (x, y)
est transversal par rapport à l’axe Z de rotation de la machine alors l’induction magnétique
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peut s’écrire :
B =


Bx(x, y)
By(x, y)
0


(2.30)
Aussi, d’après l’équation (2.28) on obtient :
A =


0
0
Az(x, y)


(2.31)
Sous ces hypothèses l’équation (2.29) peut être réécrite de la manière suivante :
− div(v(H)gradA) = J + rot(v(H)Br) (2.32)
La résolution de cette dernière équation conduit à avoir un potentiel vecteur A porté par l’axe
z. Pour avoir une solution représentative du comportement magnétique des grandeurs selon le
plan radial, des conditions aux limites sont appliquées à l’équation (2.32). Sur les bornes du
domaine d’étude Ω ou du sous-domaine noté Ωs ( cf. ﬁgure 2.44). Ces conditions aux limites
sont appliquées pour avoir une solution unique. Les conditions aux limites peuvent être de deux
types :
– Conditions de Neumann : La composante tangentielle de B est imposée. Vu que B =
rot(A), on écrit :
∂A
∂n
= q0 sur Γ1 (2.33)
– Conditions de Dirichlet : on impose le potentiel vecteur A
A = A0 sur Γ2 (2.34)
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Ces deux constantes A0 et q0 sont supposées connues.
Ω
Γ2: Dirichlet
Ωs
Γ1: Neumann
Figure 2.44 – Conditions aux limites
L’équation (2.32) ne peut être résolue de manière analytique du fait de la complexité de la
géométrie de la machine et des propriétés liées à chaque matériau. La méthode des éléments
ﬁnis [IDA97],[MEU02],[DHA05] est utilisée pour traiter cette équation en discrétisant le do-
maine d’étude en un nombre ﬁnis d’éléments simpliciaux appelé maillage. Dans notre étude,
le potentiel vecteur est discrétisé sur les sommets des éléments du maillage en utilisant une
interpolation linéaire (éléments de Whitney d’ordre zéro). La méthode des éléments ﬁnis repose
sur deux étapes principales :
– La première étape consiste a transformer l’équation aux dérivées partielles (EDP) sous
forme d’intégrale (formulation variationelle)[FOU85],
– La deuxième étape consiste à discrétiser les inconnues du problème sur le maillage.
Pour passer d’un système d’équation aux dérivées partielles à une formulation intégrale, on
utilise la méthode des résidus pondérés. La formulation intégrale consiste à transformer le
problème de départ (dite formulation forte) en un autre dont l’ordre de dérivation est plus
faible que l’initial [BOS01].
La méthode des résidus pondérés consiste à rechercher les fonctions A(x, y) sur le domaine
d’étude Ω qui annule l’intégrale suivant :
∫ ∫
Ω
ψR(A)dΩ = 0 (2.35)
avec ψ est une fonction test de classe C0 sur la frontière Γ de Ω et de classe C1 par morceau à
l’intérieur de Ω. R(A) est le résidu de l’équation (2.32) sa formule est donnée comme suit :
R(A(x, y)) = div(v gradA) + J0 − σ∂A
∂t
+ (
∂(vBry)
∂x
− ∂(vBrx)
∂y
) (2.36)
L’intégration par partie de l’équation (2.35) est réalisée par le biais du théorème de Green-
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Ostrogradsky et le théorème de Stockes, l’équation suivante en résulte donc :
∫ ∫
Ω
gradTψgradAdΩ−
∫ ∫
Ω
ψJ0dΩ +
∫ ∫
Ω
σ
∂A
∂t
−
∫
Γ
ψ
∂A
∂n
dΓ (2.37)
+
∫ ∫
Ω
v(
∂(ψBry)
∂x
− ∂(ψBrx)
∂y
)dΩ +
∫
Γm
vψBrtdγ = 0 (2.38)
avec Brt est l’induction rémanente tangentielle, Γm est la surface extérieure de l’aimant. Pour
discrétiser cette formulation, tout le domaine d’étude Ω est maillé. La valeur du potentiel
vecteur sera déterminée dans chaque triangle par une interpolation linéaire des trois valeurs
calculées sur le sommets de chaque nœud. Le calcul est illustré par l’équation suivante :
A(x, y) =
i=1∑
3
λi(x, y)Ai = [λ]
T [A]e (2.39)
Les λi sont des fonctions d’interpolations du premier ordre propres à chaque triangle. Tous
les calculs sont ramenés sur un élément de référence noté Ωˆ (cf. ﬁgure 2.45). les fonctions
d’interpolation assciées aux mœds 1, 2 et 3 s’expriment comme suit :
λ1 = 1− ξ − η (2.40)
λ2 = ξ (2.41)
λ3 = η (2.42)
1
η
ξ
3
2
(0,1)
(0,0) (1,0)
Figure 2.45 – Elément de référence
Après avoir appliqué les conditions aux limites, l’équation (2.38) peut se mettre sous la
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forme algébrique suivante :
[S] [A] = [F ] + [K] (2.43)
où S, F et K représentent des matrices globales obtenues par assemblage des matrices élémen-
taires Se, F e et Ke. Les termes de ces matrices sont déﬁnis comme suit :
Seij =
∫ ∫
Ωs
v
(
∂λi∂λj
∂x∂x
+
∂λi∂λj
∂y∂y
)
(2.44)
Kei =
∫ ∫
Ωs
v
(
Bry∂λi
∂x
−Bry ∂λi
∂y
)
(2.45)
f ei =
∫ ∫
Ωs
J0λidΩs (2.46)
où i, j varient de 1 à 3. [S] est appelée matrice de rigidité, elle est supposée symétrique, positive
et creuse, [F ] et [K] représentent respectivement le courant d’alimentation et les aimants.
Le système d’équation (2.43) est non linéaire, donc il est linéarisé par la méthode de Newton
Raphson (fondée sur le développement en série de Taylor) et résolu par la mèthode de Cholesky.
Les valeurs du potentiel vecteur sont calculées pour chaque position du rotor.
Concernant le calcul des forces, la méthode des travaux virtuels qui lie la variation de
l’énergie magnétique emmagasinée ω au déplacement u est utilisée. On considère seulement
l’énergie magnétostatique [AYA10].
L’expression de la force magnétique F est donnée comme suit :
F = −∂uω(u, φ) (2.47)
Le déplacement est simulé par une méthode proche de celle du pas bloqué ou de la bande de
mouvement qui permet d’avoir un maillage ﬁxe dans les diﬀérentes parties de la machine. Dans
l’entrefer un maillage est reconstruit à chaque position. Une illustration est proposée dans la
ﬁgure 2.46. La ﬁgure 2.47 montre le maillage reconstruit dans l’entrefer.
Dans ce qui suit le maillage de la machine ainsi que l’induction dans la machine sont repré-
76
2.7 Machine LGEP
123
N123
123
1234
Apre`s un
pas
Figure 2.46 – Illustration de la méthode du pas bloqué
zone reconstruite à chaque pas 
Figure 2.47 – Zone du maillage reconstruit
sentés dans la ﬁgure 2.48.
(a) Zoom sur une partie maillé de la
machine
(b) Induction magnétique
Figure 2.48 – Modélisation magnétique
2.7.5.2 Modélisation mécanique
Dans cette partie, un modèle mécanique est établi aﬁn d’estimer les contraintes dues aux
forces centrifuges et les vibrations dues aux eﬀorts magnétiques.
Chaque matériau possède des propriétés diﬀérentes, ce qui implique que le comportement
élastique de la matière change d’un matériau à l’autre. En mécanique, les matériaux isotropes
sont généralement caractérisés à l’aide du module de Young et du coeﬃcient de Poisson.
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2.7.5.2.1 Le module de Young E Le module de Young est la contrainte mécanique
qui engendrerait un allongement d’un matériau. Ainsi, pour une contrainte donnée, ce module
permet de calculer la déformation dans la direction de chargement, cette déformation étant
notée ǫc.
2.7.5.2.2 Le coefficient de Poisson Le coeﬃcient de Poisson permet de caractériser
le rapport entre la déformation longitudinale et la déformation transverse. Si l’on considère
une pièce sollicitée par une force suivant l’un de ces axes principaux, on fait apparaître une
sollicitation appelée traction. Dans le cas ou l’eﬀort est négatif, il s’agit alors d’une compression.
Des exemples de traction et de compression sont donnés en ﬁgure 2.49 pour une contrainte
uniaxiale appliquée à une éprouvette.
F
L0
L
(a) Phénomène de compression de la
pièce
L0
l0
L
l
F
(b) Phénomène de traction de la pièce
Figure 2.49 – Déformation d’un matériau
L’expression de la déformation (traction ou compression) est donnée par l’équation suivante :
ǫ =
L− L0
L
(2.48)
La contrainte de traction (en Pa) a pour expression :
σ =
F
S
(2.49)
où S est la section de la pièce en m2, F est la force exercée sur le solide.
D’après la loi de Hooke, une contrainte appliquée sur une pièce mécanique dans une direction
donnée implique un allongement de la pièce dans la même direction. Ceci est valable dans le
78
2.7 Machine LGEP
domaine d’élasticité linéaire. La loi de Hooke est donnée par l’expression suivante :
σ = Eǫ (2.50)
avec E le module de Young.
Dans le cas multiaxial 2D, les vecteurs de contraintes et de déformations sont donnés par
les expressions suivantes :
[ǫ] =


ǫxx
ǫyy
2ǫxy


[σ] =


σxx
σyy
σxy


(2.51)
Dans le cas des petites déformations, l’expression liant déformation et déplacement est :
ǫi,j =
1
2
(
∂ui
∂xj
+
∂uj
∂xi
)
(2.52)
Dans le cas d’un matériau isotrope, si l’on prend en compte le coeﬃcient de Poisson, la loi de
Hooke peut s’exprimer sous la forme matricielle suivante :
[σ] =
E
1 + v
(
[ǫ] +
v
1 + 2v
Tr [ǫ] I
)
(2.53)
où Tr est la trace de la matrice du tenseur de déformation ǫ et I la matrice identité.
Le tenseur des contraintes σ est lié au tenseur des déformations ǫ par la loi de comportement :
σi,j (~u) = Ei,j,k,lǫk,l (~u) (2.54)
avec Ei,j,k,l le tenseur d’élasticité. Dans le cas des contraintes planes (σxz = 0, σyz = 0, σzz = 0)
avec un matériau isotrope, Ei,j,k,l est d’ordre 4[BES95], et son expression est donnée par :
Ei,j,k,l =
E
1 + v
(
v
1− 2vδklδij +
1
2
(δikδjl + δilδjk)
)
(2.55)
avec δij le symbole de Kronecker.
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La relation déformation-contrainte s’écrit alors :


σxx
σyy
σyx


=
E(1− v)
(1 + v)(1− 2v)


1 v
1−v 0
v
1−v 1 0
0 0 1−2v
1−v




ǫxx
ǫyy
ǫyx


(2.56)
Dans notre étude, cette hypothèse de contraintes planes est prise en compte. L’hypothèse de
contraintes planes convient aux plaques minces sollicitées dans leur plan par des forces [IMB99].
Cette hypothèse est proche de notre cas car la profondeur de la machine est faible par rapport
à son diamètre.
2.7.5.2.3 Modélisation mécanique/numérique par éléments finis Un problème d’élas-
ticité linéaire d’un solide de volume V peut être exprimé par la relation d’équilibre suivante :
ρ
∂2ui
∂t2
=
∑
j
∂σij
∂xj
+ f vi (2.57)
∀(i, j) ∈ {1, 2, 3}2 avec ui déplacement à l’instant t, ρ la densité de volume, σij le tenseur de
contrainte et f vi la force volumique. La résolution de cette équation n’est possible qu’en utilisant
la loi de comportement déﬁnie par l’équation (2.54). En eﬀet dans le cas 3D, l’équation (2.57)
comporte 6 contraintes σij et 3 déplacements ui. Il est donc possible d’obtenir 3 équations pour
9 inconnues. En utilisant l’équation (2.54) plus l’hypothèse de contraintes planes, nous aurons
6 équations supplémentaires qui permettront de résoudre l’équation du mouvement. Dans le
cas de la méthode des éléments ﬁnis, le calcul du déplacement est fait sur chaque noeud du
maillage. La discrétisation se fait sur la forme faible de l’équation (2.57) via une minimisation
variationnelle comme suit : Trouver ~u ∈ V solution de
∫
Ω
{D~v}t [D]t[E][D] {D~u} dx =
∫
Ω
~v. ~Fdx+
∫
δΩn
~v. ~fds. ∀~v ∈ V (2.58)
où [D] est la matrice de permutation donnée par :
[
D
]
=


1 0 0 0
0 0 0 1
0 1 1 0


(2.59)
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Les conditions aux limites sont déﬁnies comme suit :
Vh =
{
~vh ∈ (νh)2, ~vh/δΩd = ~0
}
(2.60)
les inconnues ~u sont discrétisées sur les noeuds et la formulation variationnelle discrétisée peut
s’écrire : Trouver ~uh ∈ Vh solution de


∑
K∈Th
∫
K
{D~vh}t [D]t[E][D] {D~uh} dx =
∑
K∈Th
∫
K
~vh. ~Fdx+
∑
K∈Th
∫
δK∩δΩn 6=φ
~vh. ~fds. ∀~vh ∈ Vh
(2.61)
D’après [IMB99] à partir de cette discrétisation nous obtenons un système algébrique (équa-
tion (2.62)) à résoudre. Dans ce système un terme d’amortissement C peut être ajouté pour
prendre en compte la dissipation. Ce terme est obtenu à l’aide d’une réponse fréquentielle du
comportement mécanique (un coeﬃcient de Rayleigh β peut être évalué par la largeur de la
résonance à −3dB).
[M ] [U¨ ] + [C] [U˙ ] + [K] [U ] = [F ] (2.62)
où [M ] est la matrice de masse, [K] la matrice de rigidité, [C] est la matrice d’amortissement
et [F ] sont les forces aux noeuds.
Ces matrices sont construites à partir des formulations suivantes :
M =
∑
Ωe
∫
Ωe
ρ [λ]T [λ] dΩ (2.63)
K =
∑
Ωe
∫
Ωe
[Dλ]T [D]T [E] [D] [Dλ] dΩ (2.64)
C = β[K] (2.65)
[F ] =
∑
Ωe
∫
Ωe
[Dλ]T FdΩ (2.66)
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Avec [Dλ] l’assemblage de la matrice du gradient des fonctions d’interpolation, λ la matrice
des fonctions de forme de l’élément, E le tenseur d’élasticité donné par l’équation(2.55). [F ]
représente les forces nodales (3 noeuds avec à chaque fois deux composantes (x, y).
2.7.5.2.4 Vérification de non rupture des matériaux Aﬁn de vériﬁer si la frette sera
assez résistante à 10000 tr/min, un code éléments ﬁnis en 2D basé sur la discrétisation donnée
précédemment est utilisé. La source du problème est constituée des eﬀorts centrifuges (cf. ﬁgure
2.50(a)) au rotor qui sont calculés aux nœuds du maillage du rotor par l’expression 2.67 :
F = ρω2r (2.67)
Conduisant à l’expression de la force externe :
F ω =
∫
Ω
λFdΩ (2.68)
Avec ρ la densité volumique du matériau, ω la vitesse de fonctionnement, r la distance entre
le noeud et l’axe de rotation. Après résolution du problème, nous avons obtenu les contraintes
radiales et tangentielles dans la structure. Nous pouvons constater que les niveaux de contraintes
amenant à la rupture (acier : 360MPa, aimant en néodyme : 300MPa et kevlar : 3100MPa) ne
sont pas atteintes dans notre cas.
(a) Forces centrifuges
-1.5e+006 8.55e+005 3.21e+006
 Pa
(b) Contraintes radiale σrr
-4.61e+005 1.12e+006 2.7e+006
 Pa
(c) Contraintes tangentielles σθθ
Figure 2.50 – Niveaux de contraintes dues aux forces centrifuges à 10000 tr/min
2.7.5.2.5 Etude vibratoire La présente étude a pour but de quantiﬁer le comportement
vibratoire de la machine. Dans la littérature de nombreux travaux ont montrés que les vibrations
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sont le résultat de l’excitation d’un système mécanique par des forces d’origine électromagné-
tique. Plusieurs autres origines peuvent contribuer à l’ampliﬁcation du bruit acoustique tel que
les bruits dûs aux roulements et les bruits aérodynamiques [HEC06]. Il s’agit ici de déterminer
les déformations dues aux forces magnétiques (équation 2.47) provenant de l’interaction des
champs rotorique et statorique et qui peuvent engendrer un bruit acoustique [LAN06]. Dans
la littératures plusieurs travaux ont été menés dans ce domaine [BES95],[GAB99] et [SAD96].
Nous allons brièvement présenter les aspects théoriques et numériques utilisés ici. Dans cette
étude, les eﬀets de la magnétostriction sont négligés. Nous présentons dans ce qui suit la pro-
cédure utilisée pour l’identiﬁcation des modes vibratoires et des déplacements obtenus.
– Extraction des forces magnétiques nodales issues du calcul magnétique en fonction de la
position rotorique pour une période mécanique.
– Réinjection de ces forces dans un maillage mécanique. Seul le stator est maillé, avec le
même maillage que pour le calcul magnétique.
– Calcul des modes propres permettant de connaître le comportement de la machine dès la
phase de conception (ces modes sont associés aux fréquences de résonance de la machine).
– Décomposition en série de Fourier des forces nodales en fonction de la position rotorique.
– Résolution de l’équation (2.62) pour chaque harmonique de force.
– Détermination de la réponse de la structure aux diﬀérents harmoniques de force.
– Les réponses sont au ﬁnal exprimées sous forme d’accélération, déformation ou déplace-
ment.
Dans un premier temps, en ce qui concerne la détermination des modes propres, il est possible
d’utiliser l’équation (2.62) sans prendre en compte le terme d’amortissement C et le terme de
force F et en considérant un régime harmonique. L’équation algébrique suivante est obtenue :
(
[K]− ω2 [M ]
)
U = 0 (2.69)
Les valeurs propres de l’équation (2.69) nous donnent alors les modes propres, et les vecteurs
propres sont les déplacements associés à ces modes. En premier lieu, nous allons présenter les
modes propres et les fréquences propres de la machine étudiées avec les déformées associées.
Les ﬁgures 2.51(a),2.51(d), 2.51(e), 2.51(b), 2.51(f) et 2.51(c) présentent les déformées associées
aux fréquences de résonances pour les modes 2, 3 et 4 respectivement.
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Nous avons préféré montrer seulement les modes 2, 3, 4 parce que la fréquence de fonction-
nement ainsi que la fréquence des harmoniques de forces de la machine se trouve dans le spectre
audible des fréquences propres citées précédemment, donc l’un de ces modes (2, 3, 4) peut être
excité. Les autres fréquences sont plus élevées.
Pour un fonctionnement en charge (10000 tr/min, 5N.m), nous montrons d’abord la position
du rotor correspondante (cf. ﬁgure 2.52(a)) et l’induction B pour cette position (cf. ﬁgure
2.52(b))ainsi que la répartition des forces nodales à un instant donné sur le maillage mécanique
(cf. ﬁgures 2.52(c), 2.52(d)).
La force nodale située sur une dent statorique (en fonction de la position du rotor) et sa
décomposition spectrale sont données sur la ﬁgure 2.53. Ici la composante continue a été enlevée.
La décomposition en série de Fourier est faite sur deux périodes de force donc, nous voyons
directement apparaitre l’harmonique à 2666Hz.
(a) Déformée asso-
ciée au mode 2 symé-
trique avec une fré-
quence de 1321, 7Hz
(b) Déformée associée
au mode 3 symétrique
avec une fréquence de
4020Hz
(c) Déformée associée
au mode 4 symétrique
avec une fréquence de
6024, 7Hz
(d) Déformée associée au mode
2 antisymétrique avec une fré-
quence de 1342, 2Hz
(e) Déformée associée au
mode 3 antisymétrique
avec une fréquence de
3046, 6Hz
(f) Déformée associée
au mode 4 antisymé-
trique avec une fré-
quence de 5993Hz
Figure 2.51 – Mode propres et déformées associées
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(a) Position du rotor (b) Induction
9.61e-005 503 1.01e+003
 N
(c) Distribution des forces nodale en charge (d) Un zoom sur la distribution des forces
nodale en charge
Figure 2.52 – Représentation de la distribution des forces nodales
0 50 1000
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position (deg)
N
(a) Force nodale pour un fonc-
tionnement en charge
0 5 10 15 200
10
20
30
40
50
60
frequence (1333× n)
N
(b) Décomposition en série de
Fourier de la force nodale pour
un fonctionnement en charge
Figure 2.53 – Représentation d’une force nodale en charge
Les ﬁgures 2.54 et 2.55 représentent les distributions spatiales des harmoniques 2 et 4 asso-
ciées à la position du rotor.
L’harmonique 2 de la structure se situe à une fréquence de 2666Hz. Cette fréquence est
proche de la fréquence du mode 2 qui se situe à 1342, 7Hz et la distribution spatiale des forces
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Figure 2.54 – Représentation de l’harmonique 2 des forces nodales
1.22e-007 30.4 60.8
 N
(a) Distribution de l’harmonique
4 des forces nodales
(b) Zoom sur la distribution de
l’harmonique 4 des forces nodales
sur une dents
(c) Position du rotor
Figure 2.55 – Représentation de l’harmonique 4 des forces nodales
observées dans les ﬁgures 2.54 et 2.55 nous permet d’avoir une idée sur le mode qui sera excité.
En eﬀet, la structure sera excitée s’il y a une cohérence entre la distribution spatiale d’un
harmonique de force et une déformée modale. Par conséquent, l’observation de la distribution
spatiale de l’harmonique 2 et 4 nous fait envisager une déformation de type mode 2.
Dans ce qui suit, les déformées associées à l’harmonique 2 et l’harmonique 4 de la force
totale (radial et tangentielle) sont donnés dans la ﬁgure 2.56(a),2.56(b).
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(a) Harmonique 2 (2666Hz) (b) harmonique 4 (5332Hz)
Figure 2.56 – Déformées associées à l’analyse harmonique
Ainsi, l’accélération et les déplacements sur un noeud externe peuvent être récupérés pour
chaque harmonique de force totale. La ﬁgure 2.57 représente les diagrammes de l’accélération
et du déplacement issues de l’analyse harmonique en charge.
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Figure 2.57 – Accélération et déplacement d’un noeud externe du stator au dessus d’une dent
La fréquence de fonctionnement de la machine est très élevée et peut se trouver dans le
spectre des fréquences audibles notamment la fréquence du mode 2 ainsi nous pouvons nous
attendre à ce que la machine présente un bruit à haute vitesse (10000 tr/min même voir peut
être avant à 8000 tr/min). Ces travaux pourront servir pour mener une étude plus poussée par
exemple dans le cas de l’optimisation de machines (cartographie de force radiales, minimisation
des accélérations, etc.) ou pour traiter des problèmes de bruit acoustique.
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2.8 Validation expérimentale
Deux prototypes de la machine LGEP ont été réalisés par l’entreprise Phénix-i. Dans la
ﬁgure 2.58 des photos de cette machine sont présentées. Les machines ont été montées sur un
banc au Laboratoire (voir l’annexe A).
Figure 2.58 – Prototype de la machine LGEP
L’entreprise Phénix-i, pour des raisons techniques, a modiﬁé le bobinage de la machine en
utilisant deux ﬁls par dents. Après montage sur banc des machines LGEP, des mesures ont été
eﬀectuées, nous allons les comparer dans cette partie aux modèles précédemment décrits.
2.8.1 Mesures à vide
2.8.1.1 Couple à vide
Nous avons constaté la présence d’un couple à vide important (bien plus que la valeur
prévue lors du dimensionnement). Après avoir eﬀectué les mesures de diﬀérentes constantes de
la machine et des polarités des aimants, nous avons constaté que les espaces entre les aimants
n’étaient pas tous identiques (cf. ﬁgure 2.59). Une mesure exacte de ces espaces ne pouvait se
faire sans destruction de la frette.
Nous avons constaté que la mauvaise disposition des aimants se répercutait aussi sur les
ﬂux captés. Les passages par zéro du ﬂux capté mesuré et du ﬂux capté obtenu par le logiciel
FEMM, ne se faisaient pas aux mêmes positions (cf. ﬁgure 2.60(a), 2.60(b)).
Dans le but de calculer exactement le couple à vide, Nous avons choisi d’exploiter cette
caractéristique. Nous avons numéroté sur la ﬁgure 2.60(c) les espaces entre les aimants. Sur la
ﬁgure 2.60(a) la numérotation correspond à la même que celle utilisée dans la ﬁgure 2.60(c).
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Figure 2.60 – Identiﬁcation des espaces erronés entre les aimants
Lorsque l’espace (1) arrive juste en dessus d’une dent, le ﬂux capté doit normalement être
nul. Cependant un écart de 0.63˚ est constaté sur le ﬂux capté mesuré (cf. ﬁgure 2.60(b)). Il en
est de même lorsque les espaces 2 à 6 passent devant la dent.
Nous avons donc décalé les aimants (cf. ﬁgure 2.60(c) (ﬂèches noires)) de manière à ce que les
passages par zéro obtenus par éléments ﬁnis coïncident avec ceux obtenus expérimentalement.
Les aimants 1, 2 et 4 sont donc décalés respectivement de 0.27mm, 0.43mm et 0.34mm.
Le résultat des ﬂux captés obtenus après modiﬁcation de la géométrie dans le modèle élé-
ments ﬁnis sont donnés dans la ﬁgure 2.61.
Le couple à vide estimé (avec les aimants déplacés) est comparé à la mesure sur la ﬁgure
2.62(a). Les décompositions en série de Fourier de ces couples sont données sur la ﬁgure 2.62(b).
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Figure 2.61 – Comparaison entre le ﬂux capté mesuré et le ﬂux capté calculé
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Figure 2.62 – Comparaisons entre le couple mesuré et le couple calculé
Nous remarquons que la forme d’onde du couple estimé est relativement proche du couple
mesuré. La même remarque peut être eﬀectuée concernant la décomposition.
2.8.1.2 Flux à vide
Pour compléter ces comparaisons une décomposition en série de Fourier est eﬀectuée sur les
coubes de ﬂux captés. La ﬁgure 2.63 montre une comparaison entre le ﬂux capté expérimental
et le ﬂux capté calculé (modèle de simulation adapté en concordance avec la machine réelle).
Nous constatons que l’amplitude des deux ﬂux captés est presque la même. La faible diﬀérence
au niveau de l’amplitude peut provenir d’un écart au niveau de la caractéristique B(H) de
l’acier ou de la valeur du champ rémanent des aimants.
Nous pouvons aussi remarquer que les courbes des deux ﬂux captés sont quasi sinusoïdales
et que le contenu harmonique est très faible voir négligeable.
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Figure 2.63 – Décomposition en série de Fourier des ﬂux captés mesuré et calculé
2.8.2 Mesures en charge
Le but de cette partie a trait à l’élaboration de la caractéristique du couple maximum en
fonction du courant maximum (C = f(I)) à rotor bloqué, dans le cas de la machine saine
(simulation), la machine avec défaut de positionnement des aimants (simulation) et expérimen-
talement sur le prototype. La ﬁgure 2.64 illustre cette comparaison et nous pouvons constater
que les résultats obtenus sont proches les uns des autres.
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Figure 2.64 – Comparaison de la fonction c=f(I)
Dans un second temps nous avons fait fonctionner la machine en charge et nous avons relevé
le couple moyen et les courants triphasés. Les courants triphasés ont été ensuite réutilisés dans
les deux modèles de simulation (machine saine et machine avec défaut) pour obtenir le couple
moyen en charge. Les résultats sont donnés dans le Tableau 2.10.
expérimentation Modèle sain modèle avec défauts
Valeur du
couple
1.82N.m 1.74N.m 1.73N.m
Tableau 2.10 – Comparaison du couple en charge
Il y a une erreur de 6% entre le modèle simulé et la mesure (cette erreur peut être due à
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une imprécision sur la caractéristique B(H) de l’acier utilisé ou sur l’induction rémanente des
aimants).
Dans le cadre de cette caractérisation sur banc de test, des travaux supplémentaires pour
la minimisation du couple de détente en utilisant la commande ont été réalisés et sont montrés
dans l’annexe B.
2.9 Conclusion
Dans ce chapitre, nous avons montré le dimensionnement d’une machine électrique destinée
à fonctionner dans un compresseur électrique. Dans un premier temps, une étude paramétrique
utilisant un réseau de réluctances a été utilisée puis nous nous sommes appuyés sur un modèle
numérique. Le dimensionnement a été eﬀectué en respectant un cahier des charges imposé
par l’entreprise Valeo. Dans un second temps, une étude multiphysique a été eﬀectuée, le but
était de caractériser la machine et de disposer d’un code permettant d’eﬀectuer une étude plus
approfondie notamment pour une éventuelle optimisation de la machine. Dans la troisième
partie, le modèle utilisé lors du dimensionnement a été validé sur un banc de test du point de
vue du couple à vide, du ﬂux capté à vide et enﬁn du couple en fonction du courant.
Bien que respectant le cahier des charges et possédant des avantages en termes de refroidis-
sement notamment, cette machine n’a pas été retenue dans la suite du projet. La réalisation
industrielle du rotor risquait de poser des problèmes à cause de la frette et la mauvaise disposi-
tion des aimants. C’est pourquoi dans la suite des travaux (commande) qui sont présentés dans
le chapitre suivant, une machine à aimants enterrés a été utilisée.
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3.1 Introduction
3.1 Introduction
Les échanges thermiques dans le compresseur et principalement dans le moteur induisent
des variations paramétriques dans la machine sur la résistance et l’inductance. Aﬁn de prendre
en compte ces contraintes lors du pilotage du moteur, l’utilisation d’un contrôleur robuste
vis-à-vis des variations paramétriques est nécessaire.Outre le fait de concevoir une commande
robuste dans le cadre de ce projet industriel, il est économiquement nécessaire de développer
une loi de commande sans capteur mécanique implantable sur des microcontrôleurs de faibles
performances. Dans ce chapitre, nous présentons la commande avec capteur mécanique. La
commande sans capteur mécanique sera présentée dans le chapitre suivant.
Généralement, dans le cas des machines tournantes, la stratégie de commande vectorielle
(commande à ﬂux orienté) est employée. Aﬁn d’assurer un contrôle sécuritaire des grandeurs
internes (courants), sa mise en œuvre est basée sur la stratégie des boucles imbriquées : une
boucle de vitesse externe et deux boucles de courants internes [SON08].
Une multitude de techniques sont utilisées pour le pilotage des grandeurs électriques et
mécaniques, à savoir la commande par platitude [CAZ97], la commande basée sur les modes
glissants [EBR03, HAS06, PLE07, TAL09, LI09], commande LQI [CAR08], commande pré-
dictive [MAR09], la commande passive [MAR09, PET01, ORT98], régulateur RST [KHA11],
etc. La commande par platitude consiste principalement à générer une trajectoire désirée et
de linéariser un système non linaire autour de cette trajectoire, puis de construire un bouclage
linéaire non stationnaire de poursuite de trajectoire [CAZ97, FLI92, ROT07].
En ce qui concerne la commande prédictive, son utilisation commence à prendre de l’am-
pleur dans le domaine des systèmes électriques. Elle combine la prédiction du procédé avec la
commande de rétroaction. Elle est basée sur une résolution répétitive à chaque pas de temps
d’un problème de commande optimale. Néanmoins, ce type de commande à un inconvénient
qui se résume au coût algorithmique élevé.
La commande par mode glissant est une commande robuste dédiée au contrôle des sys-
tèmes non linéaires. L’inconvénient principal de ce type de commande est la diﬃculté de son
application en industrie. Néanmoins, [LAG07, FRI02] a proposé une extension de cette loi de
commande pour palier à l’inconvénient du broutement [EBR03, TAL09].
La commande LQI consiste en la minimisation d’un critère quadratique pour la synthèse du
ou des gains du régulateur. Dans [CAR08], cette commande a été combinée avec un placement
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de pôles dominants. Le but est premièrement de proposer un réglage du coeﬃcient Q pour
améliorer la commande en terme de dépassement et rapidité de la synthèse. Deuxièmement il
s’agit d’améliorer la robustesse par le biais de la commande par retour d’état. Cette commande
possède de bonnes performances néanmoins le coût algorithmique est relativement élevé par
rapport à d’autres lois de commande.
La commande passive (PBC : Passivity-Based Control) est basée sur le façonnement de la
structure interne désirée et l’injection d’un amortissement de façon à dissiper l’énergie de tout le
système [MAR09, PET01, ORT98]. Enﬁn, des régulateurs plus standards comme le régulateur
RST sont basés sur le placement de pôle robuste.
Dans notre cas, la stratégie de commande vectorielle (FOC :Flux Oriented Control) est
utilisée pour le contrôle de la machine. Deux approches sont développées et étudiées pour le
pilotage en considérant les contraintes sur les variations paramétriques et le coût algorithmique
(optimisation de la période d’échantillonnage). La première technique est un contrôleur RST
basé sur le placement de pôle robuste. La structure à trois branches R, S et T permet :
– Gérer indépendamment les dynamiques de poursuites et la dynamique de la réjection de
perturbation,
– Spéciﬁer indépendamment les temps de montée et le dépassement sur la consigne,
– Prendre en compte les retards purs, la nature des perturbations et des consignes dans la
synthèse du régulateur,
– Obtention d’une régulation robuste vis-à-vis des variations paramétriques.
La deuxième loi de commande est une commande basée sur la passivité. Cette méthode a
été proposée pour les systèmes qui peuvent être écrits sous la forme d’un modèle Hamiltonien
commandé par port (PCH). L’un des avantages à utiliser les modèles PCH est de mettre en
évidence des structures d’interconnexion et d’amortissement de façon à dissiper toute l’énergie
du système et ainsi préserver la stabilité. Dans ce qui suit, nous allons présenter dans un premier
temps le modèle de la machine en vue de la commande vectorielle classique avec capteur. Dans
un deuxième temps, deux structures RST sont développées dans le cas d’une machine synchrone
et sont comparées du point de vue précision, robustesse et sensibilité. Ensuite, deux régulateurs
basés sur la passivité sont développés et utilisés sur les boucles internes (courant). Enﬁn, pour
des raisons de coût du microcontrôleur et coût de développement en virgule ﬁxe, une nouvelle
loi de commande est proposée sur la base de la passivité classique aﬁn de réduire le rapport
nombre d’opérations sur période d’échantillonnage et ainsi gagner sur la fabrication série d’un
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microcontrôleur.
3.2 Modélisation du moteur synchrone à aimants per-
manents
3.2.1 Equations électriques
3.2.1.1 Equations électriques en triphasé
Dans notre étude, la machine utilisée a une conﬁguration triphasée couplée en étoile consti-
tuée de 15 encoches au stator. Elle est constituée de 5 bobines par phase connectées en série (cf.
Figure 3.1) et d’un rotor à pôles saillants constitué de 10 aimants (5 paires de pôles). Pour des
raisons de conﬁdentialité les dimensions de cette machine ne seront pas données. La machine a
été dimensionnée pour obtenir les caractéristiques suivantes :
– Un couple de 5N.m à 10000 tr/min,
– Des ondulations de couple relativement faibles (0.1N.m),
– Une structure peu bruyante,
A partir des caractéristiques citées précédemment, le modèle électrique de la machine est décrit
par les équations suivantes [VAS98, LEO96, LOU04, KRI01] :


va
vb
vc


= Rs


ia
ib
ic


+
d
dt


Ψa
Ψb
Ψc


(3.1)
où va, vb, vc présentent les tensions triphasées, ia, ib, ic représentent les courants triphasées
statorique,Ψa,Ψb et Ψc les ﬂux totaux à travers les bobines statoriques et Rs représente la
résistance statorique.
L’expression des ﬂux est :


Ψa
Ψb
Ψc


= [Lss]


ia
ib
ic


+


Ψaf
Ψbf
Ψcf


(3.2)
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avec


Ψaf
Ψbf
Ψcf


= Ψf


cos(θ)
cos
(
θ − 2Π
3
)
cos
(
θ + 2Π
3
)


(3.3)
où Ψf est le ﬂux maximum capté dus aux aimants.
a 
b 
c 
Figure 3.1 – Représentation de la machine dans le référentiel triphasé (a, b, c).
Dans le cas des machines à pôles saillants, la matrice d’inductance statorique [Lss] est
fonction de la position du rotor. Elle se compose de deux termes : un premier terme constant
[Ls0] et un second terme [Lsv] dépendant de la position électrique θ du rotor. Le terme [Ls0] a
pour expression :
[Lso] =


Lso Mso Mso
Mso Lso Mso
Mso Mso Lso


(3.4)
et le terme [Lsv] s’écrit comme suit :
[Lsv] = Lsv


cos(2θ) cos(2θ − 2π/3) cos(2θ + 2π/3)
cos(2θ − 2π/3) cos(2θ + 2π/3) cos(2θ)
cos(2θ + 2π/3) cos(2θ) cos(2θ − 2π/3)


(3.5)
3.2.1.2 Transformation de Clarke
Les composantes homopolaires sont supposées nulles, donc les composantes triphasées sont
équilibrées. La matrice de transformation de Clarke [C32] du repère triphasé vers le repère
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diphasé (α, β) est :
[C32] =
2
3

 1 −
1
2
−1
2
0
√
3
2
−
√
3
2

 (3.6)
La matrice de transformation inverse est représentée comme suit :
[C23] =


1 0
−1
2
√
3
2
−1
2
−
√
3
2


(3.7)
Le passage des grandeurs triphasées aux grandeurs diphasées est représenté par l’équation
suivante :
(x2) = [C32] (x3) (3.8)
où x3 représente les grandeurs triphasées, x2 représente les grandeurs diphasées. La représen-
tation géométrique de cette transformation est montrée dans la ﬁgure 3.2.
a 
b 
c 
ai
bi
 
  
Figure 3.2 – Machine dans le repère de Clarke.
En appliquant cette transformée à l’équation (3.1), on obtient :

 vα
vβ

 = Rs

 iα
iβ

+ d
dt

 Ψα
Ψβ

 (3.9)
avec

 Ψα
Ψβ

 = [Lαβ]

 iα
iβ

+

 Ψfα
Ψfβ

 (3.10)
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3.2.1.3 Transformation de Park
La transformation de Park diphasée/diphasée consiste à faire une rotation de θ du repère
(α, β) pour converger vers un nouveau repère (d, q) comme illustré dans la ﬁgure 3.3.
ai
bi
d 
q 
q
 
  
Figure 3.3 – Machine dans le repère de Park.
Cette rotation appelée transformation de Park est donnée comme suit :
[P (θ)] =

 cos (θ) −sin (θ)
sin (θ) cos (θ)

 (3.11)
La matrice de transformation inverse [P (θ)]−1 est
[P (θ)]−1 =

 cos (θ) sin (θ)
−sin (θ) cos (θ)

 (3.12)
avec [P (θ)]−1 = [P (−θ)]. Le passage des grandeurs diphasées (α, β) aux grandeurs diphasées
(d, q) est :
(xdq) = P (θ) (x2) (3.13)
En appliquant cette transformation à l’équation (3.9), on obtient :
P (θ)

 vα
vβ

 = RsP (θ)

 iα
iβ

+ P (θ) d
dt

 Ψα
Ψβ

 (3.14)
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
 vd
vq

 = Rs

 id
iq

+ P (θ) d
dt

P (−θ)

 Ψd
Ψq



 (3.15)

 vd
vq

 = Rs

 id
iq

+ d
dt

 Ψd
Ψq

+ ω

 0 −1
1 0



 Ψd
Ψq

 (3.16)
avec vd, vq, id, iq, ψd et ψq qui sont respectivement les tensions, les courants et les ﬂux dans le
repère (d, q). ω représente la vitesse électrique où ω = pΩ avec Ω la vitesse mécanique et p le
nombre de paires de pôles. Les équations des ﬂux de la machine sont données comme suit :

 Ψd
Ψq

 =

 Ld 0
0 Lq



 id
iq

+

 Φ
0

 avec Φ =
√
3
2
Ψf (3.17)
où Ld et Lq sont les inductances directe et en quadrature. En prenant les ﬂux déﬁnis dans (3.17)
et en les remplaçant dans l’équation (3.16), on obtient :

 vd
vq

 = Rs

 id
iq

+

 Ld 0
0 Lq

 d
dt

 id
iq

+ ω

 0 −Lq
Ld 0



 id
iq

+ ω

 0
Φ

 (3.18)
Dans le cas d’une machine synchrone à aimants permanents à pôles saillants Ld 6= Lq, le couple
électromagnétique développé par la machine synchrone s’écrit de la manière suivante :
Cem = p(Φ + (Ld − Lq)id)iq (3.19)
Si le rotor est à pôles lisses (Ld = Lq), cette équation se simpliﬁe :
Cem = pΦiq (3.20)
3.2.2 Equations mécaniques
Les parties mécanique et électrique de la machine sont liées par l’équation :
J
dΩ
dt
= Cem − Cr − f Ω (3.21)
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où Cr est le couple de charge, J et f sont respectivement le moment d’inertie des parties
tournantes et le coeﬃcient de frottements visqueux de l’ensemble machine-charge.
3.2.3 Modèle d’état non-linéaire de la machine
Le modèle d’état de la machine est établi dans le référentiel (d, q). Les tensions (vd, vq)
sont choisies comme l’entrée du système [u], les courants (id, iq) ainsi que la vitesse de rotation
électrique du rotor ω sont choisies comme état [x] et sortie [y] du système.
Le modèle d’état de la machine dans le repère (d, q) est représenté par l’équation d’état
non-linéaire suivante :
d
dt


id
iq
ω


=


−Rs
Ld
id +
Lq
Ld
iqω
−Rs
Lq
iq − LdLq idω − ΦLqω
p2
J
(Ld − Lq)iqid + p2J Φiq + pJCr


+


1
Ld
0
0 1
Lq
0 0



 vd
vq

 (3.22)
Ce modèle est non lineaire à cause des termes id ω, iq ω et id iq. Le couple de charge Cr est une
entrée du système non-commandable et considéré comme une perturbation à compenser par un
régulateur de vitesse ou un observateur de charge.
3.2.4 Modèle d’état linéaire de la MSAP
Le modèle d’état décrit par l’équation (3.22) est non-linéaire. Si on souhaite mettre en
œuvre des régulateurs linéaires, on doit s’appuyer sur des modèles linéaires. Dans le cadre de la
MSAP, ce modèle est obtenu à partir de l’équation (3.22) dans laquelle on suppose que la vitesse
évolue moins rapidement que les grandeurs électriques. Dans ce cas, le modèle représentatif de
la partie électrique s’écrit :
d
dt

 id
iq

 =

 −
Rs
Ld
Lq
Ld
ω
−Ld
Lq
ω −Rs
Lq



 id
iq

+


1
Ld
0
0 1
Lq



 vd
vq − Φω

 (3.23)
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La matrice de transfert du système [Y (s)] est déﬁnie par :

 id(s)
iq(s)

 = [Y (s)]

 vd(s)
vq(s)

 (3.24)
[Y (s)] =
1/Rs
D(s)

 1 + τqs ωτq
−ωτd 1 + τds

 (3.25)
D(s) = (1 + τds)(1 + τqs) + ω
2τdτq (3.26)
On peut alors synthétiser les régulateurs de courant par les méthodes classiques de l’automatique
linéaire telle que le placement de pôles robuste.
3.3 Commande vectorielle de la machine
3.3.1 Principe de la commande vectorielle
L’idée fondamentale de cette méthode de commande est de ramener le comportement de la MSAP
au comportement de la machine à courant continu. Cette méthode se base sur la transformation des
variables électriques de la machine vers un référentiel qui tourne avec le vecteur du ﬂux. Le principe va
donc consister à contrôler la position et l’amplitude du vecteur courant statorique dans un référentiel
dont l’un des axes est judicieusement choisi. Dans le cas de la MSAP, le repère communément admis
est le repère tournant (d, q) dont l’axe d est aligné avec le champ créé par les aimants du rotor. La
composante du courant dans l’axe d permet de modiﬁer (si nécessaire) l’état magnétique de la machine
et la composante en quadrature permet de contrôler le couple. La mise en œuvre de cette commande
passe par :
– La détermination de la position mécanique du rotor,
– La mise en place des transformations pour les changements de référentiel (Park et Park inverse).
– La mise en place de régulateurs de courant,
– La mise en place d’un correcteur de position ou/et de vitesse,
La ﬁgure 3.4 représente la structure de la commande vectorielle. Comme on peut le voir, elle se
compose de trois boucles : deux boucles de courant et une boucle externe de vitesse. Dans ce qui suit,
nous allons montrer le calcul des régulateurs de courant et de vitesse. Les régulateurs utilisés sont des
régulateurs numériques de type RST (PID généralisé)
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3.3.2 Contrôle des courants et découplage des axes d-q
Généralement les machines sont alimentées par un onduleur de tension et le contrôle des courants
est eﬀectué par le biais des tensions appliquées au stator. Les équations contiennent des termes de
couplage qui sont proportionnels à la vitesse. Ainsi pour élaborer des commandes simples sur les bases
des outils de l’automatique linéaire des systèmes SISO(single input-single output), les deux termes
de couplage des axes d-q sont considérés comme des perturbations et compensés par la stratégie de
commande.
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Figure 3.4 – Structure de commande vectorielle.
A partir des équations (3.23), on remarque que les courants id et iq dépendent simultanément des
grandeurs d’entrée vd et vq. Nous avons ici un système multi-variables à 2 entrées et 2 sorties couplées.
Nous pouvons écrire :
Ld
did
dt
+Rsid = v
′
d = vd − Ed (3.27)
Lq
diq
dt
+Rsiq = v
′
q = vq − Eq (3.28)
où Ed et Eq sont des termes homogènes à une force électromotrices qui agissent comme des perturba-
tions à compenser.
Ed = −ωLqiq
Eq = ωLdid + ωΦ
(3.29)
Ainsi, en compensant ces termes de couplages, on peut se ramener à trois systèmes du premier ordre
qui vont faciliter la synthèse des régulateurs. Dans ce qui suit et dans un premier temps des régulateurs
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de type RST basés sur le placement de pôles robuste sont utilisés pour le contrôle de la machine.
3.4 Commande basée sur des régulateurs RST
La commande basée sur les régulateurs RST est une technique de commande pour les systèmes
SISO. Le dimensionnement du correcteur RST consiste à synthétiser trois polynômes R, S et T sur
la base d’un placement de pôles robuste [KHA11, SHI07, CAM10, SHI02, PIN10, AND09a, AND09b,
MEK10].
3.4.1 Régulateur RST classique
3.4.1.1 Dimensionnement du correcteur
Soit un système et une commande représentés dans la ﬁgure 3.5 où B(z
−1)
A(z−1)
représente la fonction
de transfert du système à commander.
y∗
T (z−1) 1S(z−1) B(z
−1) 1A(z−1)
R(z−1)
d
+
−
y+
+
Controˆleur
Syste`me Perturbation
Figure 3.5 – Structure du correcteur RST
Ainsi, d’après ce schéma, la fonction de transfert en boucle fermée est :
y =
Bm(z
−1)
Am(z−1)
=
B(z−1)T (z−1)
A(z−1)S(z−1) +B(z−1)R(z−1)
y∗ +
S(z−1)
A(z−1)S(z−1) +B(z−1)R(z−1)
d (3.30)
avec y la sortie du système, y∗ la référence et d une perturbation. R(z−1) et S(z−1) sont des polynômes
et solutions de l’équation de Diophantine appelée également équation de Bézout, à savoir :
A(z−1)S(z−1) +B(z−1)R(z−1) = Am(z−1) (3.31)
où le polynôme Am est déﬁni par le concepteur (choix de la dynamique de la boucle fermée).
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Pour dimensionner ce correcteur, deux conditions doivent être respectées :
– T (1) = R(1) aﬁn d’obtenir un gain statique unitaire entre y∗ et y en régime permanent,
– S(1) = 0 pour assurer un rejet de la perturbation d en régime permanent.
Enﬁn, T (z−1) est un ﬁltre dont le concepteur a le choix, pour déterminer la réponse souhaitée du
système bouclé (réponse d’un système du premier, second ou troisième ordre).
Généralement un correcteur strictement propre (causal) est choisi lors de la conception. De ce fait,
le degré des polynômes R et S est le suivant :
– deg(S)=deg(A)+1
– deg(R)=deg(A)
– deg(D)=deg(R)+deg(S)
Supposant un système du premier ordre régi par sa fonction de transfert dans le domaine de
Laplace :
Gbo(p) =
B(p)
A(p)
(3.32)
avec B(p) = K et A(p) = p + p0. La représentation du système en boucle ouverte dans le domaine
discret est donnée comme suit :
Gbo(z
−1) =
B(z−1)
A(z−1)
(3.33)
avec B(z−1) = K0(1 − z0)z−1, A(z−1) = 1 − z0z−1, z0 = e−p0Te et K0 = Kp0 , Te étant la période
d’échantillonnage. En se référant aux hypothèses précédentes, il en découle que le deg(A) = 1, deg(R) =
1 et deg(S) = 2, ainsi :
R(z−1) = r0 + r1z−1 (3.34)
S(z−1) = (1− z−1)(s´0 + s´1z−1) (3.35)
Les pôles du système en boucle fermée sont imposés dans le domaine continu, puis transposer dans le
domaine discret à l’intérieur du cercle unité pour assurer la stabilité en boucle fermée :
z1,2 = e
(−ξω0±jω0
√
1−ξ)Te (3.36)
z3 = e
−ω0Te (3.37)
D’après les expressions des pôles, on peut avoir deux pôles complexes conjugués et un troisième
strictement réel ou trois pôles réels.
Ainsi, le polynôme Am(z
−1) qui représente l’équation de Diophantine est de degré trois et peut
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être exprimé sous la forme suivante :
Am(z
−1) = (1− z1z−1)(1− z2z−1)(1− z3z−1) (3.38)
Les polynômes S et R peuvent être déterminés par identiﬁcation à partir de l’égalité déﬁnie comme
suit :


1 0 0 0
−(1 + z0) 1 K0(1 + z0) 0
z0 −(1 + z0) 0 K0(1 + z0)
0 z0 0 0




s´0
s´1
r0
r1


=


d0
d1
d2
d3


(3.39)
avec d0, d1, d2, d3 les coeﬃcients de l’équation de Diophantine qui sont obtenus après développement
de l’équation (3.38). Pour la protection des composants un dispositif d’anti-windup est mis en œuvre
comme illustré dans la ﬁgure 3.6.
R(1)
F (1)
y∗
+
−
0
B(z−1)
A(z−1)
S−F
F
R
F
+
+
Controˆleur syste`me
y
Figure 3.6 – La structure du correcteur RST avec anti-windup
Comme il a été déjà mentionné précédemment, le polynôme T est dimensionné suivant le choix du
concepteur. L’expression pour le déterminer est donnée comme suit :
T (z−1) =
R(1)
F (1)
F (z−1) (3.40)
avec F est un ﬁltre qui contient les pôles qui sont choisis pour être compensés aﬁn d’imposer une
dynamique en boucle fermée souhaitée (réponse du premier, deuxième ou troisième ordre). Dans notre
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cas, nous avons choisi de compenser deux pôles pour se ramener à un système du premier ordre.
3.4.1.2 Application à la MSAP
Sous les hypothèses que la dynamique des grandeurs mécaniques est plus lente que la dynamique
des grandeurs électriques et aussi ainsi que le découplage des axes d et q est parfait, alors la dynamique
des courants électriques est décrite par deux équations du premier ordre, à savoir les équations (3.27)
et (3.28). A partir des équations citées précédemment et en utilisant la transformée de Laplace, nous
obtenons les deux fonctions de transfert suivantes :
id
v′d
=
1
Ld
p+ Rs
Ld
(3.41)
iq
v′q
=
1
Lq
p+ Rs
Lq
(3.42)
Ainsi que l’équation de la mécanique dont la fonction de transfert est déﬁnie comme suit :
Ω
iq
=
Pφ
J
p+ f
J
(3.43)
En observant ces trois fonctions de transfert, nous remarquons qu’elles ont toutes les deux la même
expression que la fonction de transfert générique déﬁnie dans l’équation (3.32). Ainsi, la démarche
déﬁnie précédemment peut être adoptée aﬁn de concevoir les trois correcteurs RST.
3.4.1.3 Résultats de simulation et d’expérimentation
Dans cette section, nous présentons les résultats de simulation et d’expérimentation obtenus avec
la loi de commande présentée précédemment. Le modèle de la MSAP utilisé pour les simulations est
celui donné par (3.22). La période d’échantillonnage Te des grandeurs électriques est ﬁxée à 200µs,
tandis que la régulation de la vitesse se fait avec une période d’échantillonnage Tm égale à 1ms.
Le meilleur compromis en termes de dépassement et de rapidité est obtenu pour un amortissement
ξ = 1. Les performances des lois de commande sont testées à travers des simulations eﬀectuées sous
Matlab/Simulink R© puis en expérimentation sous un environnement Dspace. Dans le modèle de si-
mulation, un capteur de position a été modélisé et un ﬁltre de Kalman sous-optimal est utilisé pour
l’estimation de la vitesse. Dans ce qui suit, les résultats de simulation et d’expérimentation sont mon-
trés pour les cas suivants :
– Démarrage de [0− 2500] tr/min avec une rampe de vitesse d’une durée de 1.5 s et un couple de
charge dynamique en fonction de la vitesse,
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– Un essai uniquement en simulation de [3000 − 7000] tr/min avec une rampe de vitesse d’une
durée de 2 s. Cet essai n’a pas été eﬀectué en expérimentation au laboratoire, étant donné que
nous ne disposons pas d’une installation sécurisée pour des fonctionnements à très haute vitesse.
Les résultats sont d’abord montrés en simulation dans un cas sain de la machine, puis en présence de
variation des paramètres. Des résultats d’expérimentation viennent ensuite appuyer les résultats de
simulation.
Dans ce qui suit, nous montrons la courbe du couple de charge en fonction de la vitesse (cf. ﬁgure
3.7) qui est appliqué dans tout le reste des essais.
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Figure 3.7 – Courbe expérimentale du couple de charge en fonction de la vitesse
3.4.1.3.1 Simulation : test sain [0− 2500] tr/min La ﬁgure 3.8 représente les trajectoires
de vitesse et des courants du contrôleur RST classique dans un cas de fonctionnement parfait. La
ﬁgure 3.8(a) montre un démarrage correct de la machine. L’allure du courant iq montre des petites
ﬂuctuations à cause de la courbe du couple de charge utilisée.
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Figure 3.8 – Résultats de la commande FOC avec un régulateurs RST classique dans un cas
sain pour un démarrage de [0− 2500] tr/min.
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3.4.1.3.2 Simulation : test de robustesse [0 − 2500] tr/min Dans ce test, nous avons
appliqué une variation de +50% sur la résistance et sur l’inductance Ld de la machine, ainsi qu’une
diminution de 50% sur l’inductance Lq. La ﬁgure 3.9 montre les résultats de simulations sans aucune
modiﬁcation des paramètres de réglage de la commande. D’après la ﬁgure 3.9, nous remarquons un
bon fonctionnement de la machine bien que les variations devraient être déstabilisant surtout sur l’axe
q.
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Figure 3.9 – Résultats de la commande FOC avec un régulateur RST classique avec un test de
robustesse pour un démarrage de [0− 2500] tr/min.
3.4.1.3.3 Expérimentation : test sain [0−2500] tr/min Les mêmes conditions de fonction-
nement en simulation sont appliquées en expérimentation. La ﬁgure 3.10 montre les résultats obtenus
lors d’un fonctionnement sain de la machine. Dans les ﬁgures 3.10(a), 3.10(b) et 3.10(c), nous remar-
quons un comportement correct de la machine et des résultats relativement proche de ceux obtenus en
simulation. En expérimentation, nous ne retrouvons pas la même amplitude du courant iq en régime
permanent entre la simulation et l’expérimentation, ceci est probablement dû à des imprécisions sur
la mesure du couple de charge et sur les paramètres de la machine.
3.4.1.3.4 Expérimentation : test de robustesse [0 − 2500] tr/min Dans ce test, nous
avons appliqué les mêmes variations paramétriques que celles appliquées dans la simulation. La ﬁgure
3.11 montre les résultats d’expérimentations sans aucune modiﬁcation des paramètres de réglage de
la commande. D’après la ﬁgure 3.11, nous remarquons un bon fonctionnement de la machine malgré
l’application de variations paramétriques contraignantes. Nous remarquons aussi l’apparition d’un
bruit plus important sur l’axe d et des ondulations qui sont un peu plus accentués sur l’axe q, néanmoins
la stabilité est préservée.
118
3.4 Commande basée sur des régulateurs RST
0 1 2 3 4 5−500
0
500
1000
1500
2000
2500
3000
Temps(s)
tr/
m
in
Ω* (− −) et Ω(−.−)
(a) vitesse.
0 1 2 3 4 5−1
0
1
2
3
4
Temps(s)
A
i
sq
*
 (− −) et i
sq (−.−)
(b) courant d’axe q.
0 1 2 3 4 5−1
−0.5
0
0.5
1
Temps(s)
A
i
sd
*
 (− −) et i
sd (−.−)
(c) courant d’axe d.
Figure 3.10 – Résultats expérimentaux de la commande FOC avec un régulateur RST pour un
démarrage de [0− 2500] tr/min.
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Figure 3.11 – Résultats de la commande FOC avec un régulateur RST classique avec un test
de robustesse pour un démarrage de [0− 2500] tr/min.
3.4.1.3.5 Simulation : test sain [3000− 7000] tr/min La ﬁgure 3.12 montre un résultat de
simulation lors d’un fonctionnement à haute vitesse.
Nous remarquons un pilotage correct sur la vitesse (cf. ﬁgure 3.12(a)) et les deux courants (cf.
ﬁgures 3.12(b),3.12(c)) même à haute vitesse.
3.4.1.3.6 Analyse En observant les ﬁgures de vitesses montrées précédemment, on remarque que
ce type de régulateur ne permet pas d’annuler l’erreur de traînage lors d’une variation polynomiale de
la consigne de vitesse. Cette déduction peut être illustrée de la manière suivante à partir du théorème
de la valeur ﬁnale :
ǫ(∞) = limz→1(1− z−1)
(
1− BT
AS +BR
)
y∗ = limz→1(1− z−1)
(
1− T (z
−1)
R(z−1)
)
y∗ (3.44)
119
3. Commande de la machine synchrone à aimants permanents
0 2 4 6
3000
4000
5000
6000
7000
Temps(s)
tr/
m
in
Ω* (− −) et Ω(−.−)
(a) vitesse.
0 2 4 60
5
10
15
20
Temps(s)
A
courants i
sq référence (− −) et mesuré (−.−)
(b) courant d’axe q.
0 2 4 6−1
−0.5
0
0.5
1
Temps(s)
A
i
sd
*
 (− −) et i
sd (−.−)
(c) courant d’axe d.
Figure 3.12 – Résultats de la commande FOC avec un régulateur RST classique à haute vitesse
[3000− 7000] tr/min.
– Pour une référence constante, on a y∗(z−1) = 1
1−z−1 . Il en découle que :
ǫ(∞) = 1− T (1)
R(1)
= 0 (3.45)
L’erreur d’asservissement tend tout naturellement vers zéro.
– Dans le cas d’une consigne polynomiale y∗(t) = tm, nous avons y∗(z−1) = y
∗
1(z
−1)
(1−z−1)m+1 où y
∗
1 est
un polynôme en z−1, soit :
ǫ(∞) = limz→1
(
1− T (1)
R(1)
y∗1(z
−1)
(1− z−1)m
)
6= 0 (3.46)
L’interprétation de ces résultats montre que les régulateurs RST en l’état permettent de suivre
des consignes polynomiales à une erreur près. Dans ce qui suit, nous proposons d’améliorer ce
régulateur aﬁn d’annuler l’erreur de traînage pour des consignes polynomiales.
3.4.2 Régulateur RST pour une consigne polynomiale
Ce régulateur est le même que le précédent, la diﬀérence réside dans la détermination de Bm (voir
équation 3.30) de la boucle fermée et donc la détermination du polynôme T . Le pré-dimensionnement
de Bm permet alors une annulation de l’erreur pour des consignes polynomiales ou sinusoïdales
[OST99, LAC11]. Ce type de régulateur est généralement utilisé pour des applications d’électronique de
puissance où l’on rencontre des références en rampe ou sinusoïdale [KHA11, OST99, OST05, GOD03].
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3.4.2.1 Dimensionnement du correcteur
Soit un système et un contrôleur déﬁni par le diagramme montré dans la ﬁgure 3.5. Sa fonction
de transfert en boucle fermée est exprimée par :
Fm(z
−1) =
Bm(z
−1)
Am(z−1)
(3.47)
La fonction de transfert déﬁnie précédemment peut être décomposée de la manière suivante :
Fm(z
−1) =
B+(z−1)B−(z−1)
A+(z−1)A−(z−1)
(3.48)
avec B− et A− qui contiennent tous les zéros et les pôles de Fm(z−1) que l’on ne peut pas compenser
ou que l’on ne souhaite pas compenser. B+ et A+ contiennent tout les autres termes (zéros et pôles).
Dans notre cas A−, A+, B− et B+ sont déﬁnis comme suit :
A− = 1− z1z−1 (3.49)
A+ = 1 (3.50)
B− = z−1 (3.51)
B+ = K1(1− z1) (3.52)
Fm(z
−1) est choisi arbitrairement aﬁn d’imposer les pôles désirés en boucle fermée mais avec la
contrainte que Bm(z
−1) doit contenir les retards purs du système, ainsi que les zéros incompensables
et les zéros que le concepteur décide de ne pas compenser, i.e. B−(z−1) :
Bm = B
−1B´m (3.53)
En se référant à l’équation 3.47, la fonction de transfert entre le signal de référence y∗ et l’erreur
ǫ = y∗ − y est donnée par :
ǫ(z−1)
y∗(z−1)
=
Am −Bm
Am
(3.54)
Pour annuler l’erreur de traînage pour une référence polynomiale, c.a.d y∗(t) = α tm, dont sa trans-
formée en z est donnée :
y∗(z−1) =
y∗1
(1− z−1)m+1 (3.55)
avec y∗1 est un polynôme en z
−1. Il est nécessaire et suﬃsant que (1 − z−1)m divise Am − Bm. Ainsi,
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il existe un polynôme L(z−1) tel que :
Am −Bm = (1− z−1)mL(z−1) (3.56)
D’après le théorème de la valeur ﬁnale, il en découle que l’erreur de traînage est annulée si le poly-
nôme (1−z−1)m divise Am−Bm. L’équation précédente est appelée équation auxiliaire de Diophantine
[KHA11], où L(z−1) est un polynôme que l’on se doit de déterminer.
L’application de ces résultats théoriques dans le cas d’une référence en rampe, nous conduit à
déﬁnir les polynômes L et B′m de la manière suivante :
L(z−1) = l0 + l1z−1 (3.57)
B´m(z
−1) = b´0 + b´1z−1 (3.58)
Le transfert en boucle fermée est un système du deuxième ordre, ainsi
Am = 1− 2e−ξω0Tscos(ωpTs)z−1 + e−ξω0Tsz−2 (3.59)
avec ωp =
√
1− ξ2. La résolution de l’équation 3.56 donne :
b´0 = 2e
−ξω0Tscos(ωpTs)− 2 (3.60)
b´1 = e
−ξω0Ts − 1 (3.61)
l0 = 1 (3.62)
l1 = 0 (3.63)
Par ailleurs, une autre contrainte est imposée aﬁn d’assurer un gain unitaire entre la sortie et la
référence. Une constante A0 est introduite pour que Fm(1) = 1, i.e. :
T = A0B´m (3.64)
Le terme A0 contient des modes qui n’apparaissent pas dans la fonction de transfert entre la consigne
et la sortie. Il peut donc servir à modiﬁer la réponse du système bouclé aux entrées de perturbation,
sans pour autant inﬂuencer son comportement vis-à-vis de la référence. Si on prend comme exemple
l’introduction d’un terme du premier ordre 1−az−1, ce terme permettra d’avoir un eﬀet de ﬁltrage de
ces perturbations plus au moins accentué selon que le pôle choisi est lent ou rapide. Dans notre cas,
un tel eﬀet n’est pas recherché ainsi nous avons pris A0 = 1.
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A partir de l’équation 3.56, les polynômes L et B´m peuvent être identiﬁés, puis on peut en déduire
le polynôme T . Les polynômes R et S sont déﬁnis comme dans la sous-section précédente. Pour
protéger les composants, le dispositif anti-windup est implémenté pour remplir cette tâche comme il
est montré dans la ﬁgure 3.6.
Le polynôme Am est d’ordre deux, nous avons choisi dans ce cas de compenser un pôle pour se
ramener à un système du premier ordre.
3.4.2.2 Résultats de simulation et d’expérimentation
Les mêmes conditions de simulation que dans la précédente section sont utilisées. La période
d’échantillonnage Te des grandeurs électriques est ﬁxé à 200µs, tandis que la régulation de la vitesse
se fait avec une période d’échantillonnage Tm égale à 1ms. Le meilleur compromis en termes de
dépassement et rapidité est obtenu pour un amortissement ξ = 1.
3.4.2.2.1 Simulation : test sain [0− 2500] tr/min La ﬁgure 3.13(a) montre une poursuite
quasi parfaite de la vitesse de référence même lors des transitoires. Comparativement à la ﬁgure 3.8,
nous pouvons constater que le courant d’axe q est plus bruité.
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Figure 3.13 – Résultats de la commande FOC avec un régulateur RST conçu pour une consigne
variante dans le cas sain pour un démarrage de [0− 2500] tr/min.
3.4.2.2.2 Simulation : test de robustesse [0 − 2500] tr/min Un test de robustesse est
eﬀectué selon les conditions opératoires suivantes : une augmentation de 50% sur la résistance, une
augmentation de 50% sur l’inductance Ld et une diminution de 50% sur l’inductance Lq. Les mêmes
conditions en termes de temps de réponse, d’amortissement et de période d’échantillonnage sont uti-
lisées. La ﬁgure 3.14 montre les résultats de simulations.
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Figure 3.14 – Résultats de la commande FOC avec un régulateur RST conçu pour une consigne
variante avec un test de robustesse pour un démarrage de [0− 2500] tr/min.
On remarque que ce régulateur est moins robuste par rapport aux variations de paramètres. Néan-
moins nous remarquons une sensibilité plus importante par rapport aux bruits que lors d’un fonction-
nement sain surtout sur le courant iq
3.4.2.2.3 Expérimentation : test sain [0 − 2500] tr/min Les mêmes conditions qu’en si-
mulation sont appliquées dans le cas de l’expérimentation. La ﬁgure 3.15 montre les résultats d’ex-
périmentation. Comparativement à la ﬁgure 3.10, nous pouvons constater un parfait contrôle de la
vitesse (erreur de traînage presque nulle), ainsi qu’un bruit plus important sur le courant d’axe q et
le courant d’axe d.
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Figure 3.15 – Résultats expérimentaux de la commande FOC avec un régulateur RST pour une
consigne variante pour un démarrage de [0− 2500] tr/min.
3.4.2.2.4 Expérimentation : test de robustesse [0−2500] tr/min Les mêmes conditions
qu’en simulation sont appliquées dans le cas de l’expérimentation concernant la période d’échantillon-
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nage, le réglage des régulateurs et les variations paramétriques. La ﬁgure 3.16 montre les résultats
d’expérimentation. Comparativement à la ﬁgure 3.10, nous pouvons constater un parfait contrôle de
la vitesse (erreur de traînage presque nulle), ainsi qu’un bruit plus important sur le courant d’axe q
et sur le courant d’axe d.
0 1 2 3 4 5−500
0
500
1000
1500
2000
2500
3000
Temps(s)
tr/
m
in
Ω* (− −) et Ω (−.−)
(a) vitesse.
0 1 2 3 4 5−1
0
1
2
3
4
Temps(s)
A
i
sq
*
 (− −) et i
sq (−.−)
(b) courant d’axe q.
0 1 2 3 4 5−1
−0.5
0
0.5
1
Temps(s)
A
i
sd
*
 (− −) et i
sd (−.−)
(c) courant d’axe d.
Figure 3.16 – Résultats expérimentaux de la commande FOC avec un régulateur RST pour une
consigne variante avec un test de robustesse pour un démarrage de [0− 2500] tr/min.
3.4.2.2.5 Simulation : test sain [3000 − 7000] tr/min Dans cet essai, nous montrons des
résultats à haute vitesse, c.a.d entre 3000 et 7000 tr/min représentés sur la ﬁgure 3.17. Tout comme
les résultats précédents, nous observons un fonctionnement parfait de la machine.
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Figure 3.17 – Résultats de la commande FOC avec un régulateur RST conçu pour une consigne
variante à haute vitesse [3000− 7000] tr/min.
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3.4.2.2.6 Analyses La ﬁgure 3.13(a) représente l’asservissement de la vitesse dans un cas sain
et nous observons un dépassement de 0.8%. Ce type de régulateur est bien adapté pour des références
polynomiales, mais peut être rédhibitoire dans le cas d’une consigne en échelon si aucun dépassement
n’est toléré.
Aﬁn de mieux comparer les régulateurs, une comparaison est faite du point de vue précision et
sensibilité au bruit. D’après les ﬁgures montrées dans cette sous section, nous remarquons que le RST
dimensionné pour une consigne polynomiale est plus précis que le RST classique. Néanmoins, si on
observe la sensibilité au bruit, on s’aperçoit que ce dernier est plus sensible au bruit (compromis
sensibilité/précision). En eﬀet, pour avoir plus de précision nous introduisons un gain en boucle fer-
mée plus grand mais au détriment de la sensibilité et probablement de la robustesse. Nous pouvons
valider cette observation via une analyse fréquentielle des régulateurs. La ﬁgure 3.18 montre le gain
en boucle fermée des deux régulateurs RST. Nous pouvons observer pour le second régulateur RST
comparativement au régulateur RST standard :
– Une résonance aux basses fréquences responsable des dépassements en vitesse est observée.
– Un gain plus important sur toute la plage de fréquence responsable de la sensibilité aux bruits
de mesure.
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Figure 3.18 – Gain en boucle fermée.
L’ensemble des résultats ont été obtenus à une période d’échantillonnage de 200µs pour les boucles
de courants. Notre objectif étant de pouvoir augmenter la période d’échantillonnage de ces boucles à
dynamique constante, nous avons augmenté cette période à 300µs comme représentée à la ﬁgure 3.19.
Nous pouvons remarquer qu’avec une période d’échantillonnage élevé (Te = 300µs), la stabilité des
boucles de courant n’est pas préservée.
Pour pouvoir "optimiser" la période d’échantillonnage des boucles internes (courants), nous avons
choisi de partir sur une loi de commande passive qui assure la stabilité de notre système. Par la suite,
ce régulateur à temps continu est étendu au cas discret ce qui nous a permis d’augmenter le plus que
possible la période d’échantillonnage tout en préservant les performances du système.
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Figure 3.19 – Représentation du courant de l’axe q à Te = 300µs du régulateur RST classique
et du RST pour une consigne polynomiale.
3.5 Commande basée sur la passivité
3.5.1 Introduction
La commande basée sur la passivité a d’abord été utilisée pour la commande de systèmes physiques,
tels que les systèmes mécaniques, électriques et électromécaniques, en particulier ceux décrits par les
équations du mouvement d’Euler-Lagrange. La dénomination commande basée sur la passivité (IDA-
PBC :Interconnection and Damping Assignment passivity based control) a été introduite pour la
première fois dans [ORT89] pour déﬁnir une méthodologie de conception de commandes qui assurent
la stabilité des systèmes en les rendant passifs. Un système de la forme :


x˙ = f(x) + g(x)u; x ∈ Rn;u ∈ Rm
y = h(x); y ∈ Rp
(3.65)
est dit passif [ORT89, VAN96], par rapport à la fonction de cadence d’approvisionnement (supply
rate) s(u, y) = uT y, s’il existe une fonction non négative H, appelée fonction de stockage, H : Rn → R,
vériﬁant H(0) = 0, et telle que pour toutes conditions initiales x0, pour tout t > 0 et toute entrée de
commande u(.), l’inégalité suivante est vériﬁée :
H(x(t))−H(x0) ≤
t∫
0
uT (s)y(s)ds (3.66)
En d’autres termes, "La quantité d’énergie stockée dans un intervalle de temps n’est jamais supérieure
à l’énergie totale fournie durant cette période". Le système est dit sans pertes si l’inégalité (3.66)
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devient une égalité. De l’inégalité (3.66), si :
u = 0 ou y = 0 (3.67)
ceci implique que H est décroissante.
– Les systèmes passifs avec une fonction de stockage H déﬁnie positive sont stables au sens de
Lyapunov.
– Les systèmes passifs avec une fonction de stockage H déﬁnie positive ont une dynamique des
zéros stable au sens de Lyapunov. Ainsi, ils sont à phase minimale.
La PBC trouve ses racines dans les travaux fondamentaux de Takegaki et Arimoto [TAK81] sur la
régulation par retour d’état d’un robot manipulateur totalement actionné. La méthodologie de la PBC
suit deux étapes principales. Premièrement, procéder au façonnement de l’énergie où l’énergie totale
du système est modiﬁée de façon à ce que la nouvelle fonction d’énergie ait un minimum unique à
l’équilibre désiré. Deuxièmement, une étape d’ajout d’amortissement au système, où l’on modiﬁe la
fonction de dissipation d’énergie aﬁn d’imposer une stabilité asymptotique du système commandé. Un
avantage important de cette technique est que les dynamiques du système en boucle fermée déﬁnissent
un système passif. Cette caractéristique amène quatre avantages majeurs qui, dans une large mesure,
expliquent le succès pratique de la commande basée sur la passivité.
1. L’action de la commande s’interprète clairement comme une interconnexion entre le système et
son environnement. En particulier, la stabilisation peut être interprétée en termes d’équilibre
d’énergie.
2. Comme la structure d’Euler-Lagrange est préservée en boucle fermée, la PBC dispose d’une
stabilité robuste vis-à-vis des incertitudes paramétriques et des dynamiques non modélisées.
3. Dans certains cas, il est possible de donner une interprétation physique claire au réglage des
paramètres de la commande, par exemple, des amortisseurs ou des ressorts. Cette propriété peut
être d’une grande importance dans les applications industrielles.
4. Contrairement aux méthodes telles que la commande par retour linéarisant qui résultent uni-
quement de considérations mathématiques, la PBC a été développée à partir de propriétés
physiques comme la conservation de l’énergie et la passivité. La conception est donc cohérente
avec les contraintes physiques, sans annuler des dynamiques, ni introduire des singularités dans
la commande.
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3.5.2 Equations d’Euler-Lagrange
La description des systèmes physiques en termes d’échanges d’énergie peut faciliter la résolution de
quelques problèmes en théorie de la commande. L’énergie est un concept fondamental de la science et
de la pratique de l’ingénierie où il est habituel de regarder les systèmes dynamiques comme dispositifs
transformateurs d’énergie. Son importance dans la modélisation des systèmes est largement illustrée
par les méthodes Lagrangienne et Hamiltonienne. Leur importance tient au fait que de nombreux
systèmes physiques peuvent être représentés par ces équations.
Le système dynamique qui a n degrés de liberté avec des coordonnées généralisées q ∈ Rn et des
forces externes Q ∈ Rn est décrit par les équations d’Euler-Lagrange L
d
dt
(
∂L
∂q˙
(q, q˙)
)
− ∂L
∂q
(q, q˙) = Q (3.68)
où
L (q, q˙) = τ (q, q˙)− ν (q) (3.69)
est la fonction Lagrangienne. τ (q, q˙) est l’énergie cinétique (ou Co-énergie ) fonction que nous suppo-
sons être de la forme
τ (q, q˙) =
1
2
q˙TD(q)q˙ (3.70)
où D(q) ∈ Rn×n est la matrice d’inertie généralisée qui satisfait D(q) = DT (q) > 0. ν (q) est la fonction
potentielle supposée bornée inférieurement par c ∈ R telle que ν (q) ≥ c pour tout q ∈ Rn.
Nous considérerons trois types de forces externes qui sont l’action des commandes (notéeMu), la
dissipation et l’interaction du système avec son environnement. Nous supposons que les commandes
varient linéairement comme Mu ∈ Rn, où M ∈ Rn×m est une matrice constante et u ∈ Rm est le
vecteur de commande. Les forces dissipatives sont de la forme −∂F
∂q˙
(q˙), où F(q˙) est la fonction de
dissipation de Rayleigh qui par déﬁnition satisfait :
q˙T
∂F
∂q˙
(q˙) ≥ 0 (3.71)
et Qζ est un signal externe qui modélise l’eﬀet des perturbations. En résumé, les forces externes
s’écrivent :
Q = −∂F
∂q˙
(q˙) +Qζ +Mu (3.72)
L’équation du mouvement devient alors :
d
dt
(
∂L
∂q˙
(q, q˙)
)
− ∂L
∂q
(q, q˙) +
∂F
∂q˙
(q˙) =Mu+Qζ (3.73)
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Les équations (3.69), (3.70) et (3.71) déﬁnissent un système d’Euler-Lagrange caractérisé par ses
paramètres :
{τ (q, q˙) , ν (q) ,F (q˙) ,M, Qζ}
Malheureusement, il a été montré dans [ORT98] que l’approche classique de la PBC, où l’on choisit
a priori la fonction de stockage à assigner, puis où l’on conçoit le contrôleur qui rend la fonction de
stockage non croissante, a pour eﬀet de détruire la structure Lagrangienne et impose des conditions
non naturelles d’inversion du modèle. Le fait que la structure d’Euler-Lagrange peut être perdue en
boucle fermée lorsque la PBC est appliquée à certains systèmes, en l’occurrence, pour les systèmes
électriques et électromécaniques [ORT02], a conduit au développement de la PBC pour les systèmes
Hamiltoniens commandés par Ports (Port Controlled Hamiltonian, PCH).
3.5.3 Système Hamiltonien Commandé par Port
Une nouvelle approche de modélisation qui s’appuie sur la structure Hamiltonienne Commandée
par Port, permet de décrire de manière naturelle les structures physiques et les propriétés fondamen-
tales des systèmes (lois de conservation, termes de dissipation...). La modélisation sous forme PCH
incorpore les concepts d’énergie et de ﬂux d’énergie et englobe un ensemble plus large de systèmes
que les modèles Lagrangiens et Hamiltoniens [VAN96]. La structure de ces modèles permet d’identi-
ﬁer des caractéristiques intéressantes (structures d’interconnexion et d’amortissement) des systèmes
physiques qui peuvent être exploitées dans la synthèse de la commande. Considérons le système non
linéaire aﬃne en la commande suivante :
x˙ = f(x) + g(x)u+ ζ (3.74)
où x ∈ Rn est le vecteur d’état, f(x) et g(x) sont des fonctions localement Lipschitz, u ∈ Rm est l’entrée
de commande et ζ une perturbation. L’approche PCH consiste, tout d’abord, à identiﬁer la fonction
d’énergie naturelle du système que l’on nommera H(x), puis de réécrire le système non linéaire (3.74)
en fonction du gradient de la fonction d’énergie
∇H(x) =
[
∂H
∂x1
(x) ∂H
∂x2
(x) ... ∂H
∂xn
(x)
]T
(3.75)
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Ainsi, la forme PCH du système initial (3.74) est
x˙ = [J (x)−R(x)]∇H(x) + g(x)u+ ζ
y = gT∇H(x)
(3.76)
où y est la sortie considérée, J (x) est une matrice antisymétrique J T (x) = −J (x) de dimension
n × n représentant les interconnexions entre les états, et R(x) est une matrice symétrique semi-
déﬁnie positive R(x) = RT (x) ≥ 0 représentant l’amortissement naturel du système. Il est évident
de l’équation (3.76) que la structure PCH procure des renseignements énergétiques qui sont d’une
importance certaine lors de l’élaboration de la commande. Ainsi, la matrice d’interconnexion J (x)
donne d’ores et déjà une indication sur l’échange ou l’équilibre d’énergie entre les variables. Quant à
l’amortissement R(x), du fait que la matrice soit semi-déﬁnie positive, les termes appartenant à cette
matrice sont associés à la dissipation.
3.5.4 Méthodologie d’Assignation d’Interconnexion et d’Amortisse-
ment IDA-PBC
La PBC peut être classée en deux groupes [BEC04], [ORT04], la PBC ”classique” dans laquelle
on sélectionne la fonction de stockage et on élabore la commande, de manière à ce que cette fonction
de stockage soit décroissante le long des trajectoires du système. Malheureusement, dans ce cas la
modélisation de l’énergie totale n’est pas possible puisque cette méthode détruit la structure physique
Lagrangienne du système. De plus, cette méthode nécessite une inversion du système le long des
trajectoires de référence. Pour résoudre ce problème, une nouvelle méthodologie d’élaboration de la
commande basée sur la passivité, appelée Assignation de l’Interconnexion et de l’Amortissement a été
développée [ORT02, ORT99]. Cette méthode a été conçue pour les systèmes qui peuvent être décrits
par un modèle Hamiltonien Commandé par port.
Depuis l’introduction de l’IDA-PBC plusieurs extensions théoriques et applications pratiques de
cette méthodologie de synthèse de contrôleurs ont été rapportées [ORT04]. Cette méthode sera utilisée
par la suite. La procédure commence à partir de la description des systèmes par un modèle PCH
(3.76). Le choix du modèle PCH a été motivé par le fait qu’ils sont des candidats naturels pour décrire
beaucoup de systèmes physiques.
Proposition 1 [ORT04] : Soit le système non linéaire décrit par (3.74), que l’on veut stabiliser
autour d’un point d’équilibre x∗ ∈ Rn. Supposons l’existence des matrices suivantes : g⊥(x) est telle
que g⊥(x)g(x) = 0, Jd(x) = −J Td (x),Rd(x) = RTd (x) ≥ 0 comme étant les matrices d’interconnexion
et d’amortissement désirées. La fonction d’énergie desirée Hd(x) : R
n −→ R a son minimum au point
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d’équilibre desiré, ainsi :
x∗ = argmin(Hd(x)) (3.77)
x∗ est un point d’équilibre (localement) stable. Le système (3.74) en boucle fermée avec la commande
u, telle que
u =
[
gT (x)g(x)
]−1
gT (x) {[Jd(x)−Rd(x)]∇Hd − f(x)} (3.78)
a la forme PCH suivante : 

x˙ = [Jd(x)−Rd(x)]∇Hd
y = gT (x)∇Hd
(3.79)
Il est asymptotiquement stable si, x∗ est un minimum isolé de Hd(x) et que le plus grand ensemble
invariant du système en boucle fermée (3.79) contenu dans
{
x ∈ Rn | [∇Hd]T Rd(x)∇Hd = 0
}
(3.80)
est égal à {x∗}. La stabilité est globale si Hd est radialement non bornée.
Démonstration : En identiﬁant les parties droites de (3.74) et (3.79), l’équation suivante est
obtenue :
f(x) + g(x)u = [Jd(x)−Rd(x)]∇Hd (3.81)
En multipliant (3.81) à gauche par g⊥(x), on obtient l’équation aux dérivées partielles suivante :
g⊥(x)f(x) = g⊥(x)[Jd(x)−Rd(x)]∇Hd (3.82)
L’expression de la commande est obtenue en multipliant (3.81) à gauche par la pseudo-inverse de g(x).
Le fait d’écrire le système (3.74) en boucle fermée sous la forme (3.79) avec Jd(x) et Rd(x) ayant les
propriétés décrites précédemment suﬃt pour prouver la stabilité autour du point x∗. En eﬀet,
H˙d = ∇HTd x˙
= ∇HTd [Jd(x)−Rd(x)]∇Hd
= −∇HTd Rd(x)∇Hd ≤ 0
(3.83)
Ainsi, Hd joue le rôle de la fonction de Lyapunov. La stabilité asymptotique suit immédiatement en
utilisant le principe d’invariance de LaSalle [KHA00] et la condition (3.80). L’équilibre x∗ du système
(3.74) est asymptotiquement stable car la fonction de Lyapunov Hd(x) : R
n −→ R continument
diﬀérentiable a les propriétés suivantes :
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– Hd(x) a son minimum au point d’équilibre desiré x
∗ = argmin(Hd(x)).
– H˙d(x) ≤ 0.
– satisfait la condition (3.80).
La procédure de synthèse du contrôleur IDA-PBC est récapitulée dans les étapes suivantes. On désire
trouver la commande u qui permet d’écrire le système non linéaire aﬃne en la commande (3.74) sous la
forme PCH (3.79). Il est clair que (3.79) dispose de deux inconnues : la matrice désirée [Jd(x)−Rd(x)]
qui a les propriétés décrites dans la proposition (1) et la fonction d’énergie désirée Hd. Trois approches
existent [AKR10] et nous avons opté pour l’approche "algebraic IDA" :
Cette approche consiste à ﬁxer la fonction d’énergie désirée Hd et par conséquent ∇Hd et laisser
libre la matrice désirée [Jd(x) −Rd(x)]. Dans ce cas, la procédure IDA-PBC consiste à résoudre des
équations algébriques dans lesquelles l’inconnue est la matrice désirée [Jd(x) − Rd(x)] qui doit avoir
les propriétés décrites dans la proposition (1) et où le degré de liberté est la commande u. La méthode
IDA-PBC est une procédure très intéressante pour la commande des systèmes physiques. Néanmoins,
le fait de vouloir trouver une commande u qui permette d’écrire le système (3.74) en boucle fermée
sous la forme PCH (3.79) peut donner lieu à des contrôleurs complexes et qui, éventuellement, ont
besoin de la mesure complète de l’état et d’entrées inconnues (perturbations).
3.5.5 Commande basée sur l’IDA-PBC pour le contrôle de la MSAP
3.5.5.1 Modèle PCH de la MSAP
Considérons le modèle de Park classique de la MSAP donné par le système d’équations suivant :
Ld
did
dt
= −Rsid + ωLqiq + vd
Lq
diq
dt
= −Rsiq − ωLdid − ωφ+ vq
J dΩ
dt
= P (Ld − Lq) idiq + Pφiq − Cr − fω
(3.84)
Dans ces équations, p représente le nombre de paires de pôle, vd, vq, id, iq sont les tensions et les
courants, Ld et Lq sont les inductances statorique de la machine où Ld = Lq = L dans le cas d’une
machine synchrone à pôle lisses, Rs est la résistance statorique, Cr est le couple de charge, φ et J
sont le ﬂux produit par les aimants, le moment d’inertie respectivement. ω est la vitesse électrique
exprimée en radians par seconde (la relation entre les variables électriques et mécaniques est ω = pΩ
) et f est le coeﬃcient de frottement visqueux.
En prenant comme vecteur d’état x = [x1, x2, x3]
T = [Ld id, Lq iq, (J/p) Ω]
T et la fonction d’énergie
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du système :
H(x) =
1
2
[
1
Ld
x21 +
1
Lq
x22 +
p
J
x23
]
(3.85)
La forme PCH de la machine synchrone est donnée par :
g =


1 0
0 1
0 0

 u =

 vd
vq

 ζ =


0
0
−Cr


J (x) =


0 0 px2
0 0 −p(x1 + φ)
−px2 p(x1 + φ) 0

 ,R(x) =


Rs 0 0
0 Rs 0
0 0 f


(3.86)
où ζ est une perturbation qui représente ici le couple de charge.
3.5.5.2 Contrôleur IDA-PBC
Le point d’équilibre désiré pour les machines synchrones est choisi selon le principe du ”couple
maximum par ampère”, c’est-à-dire avec x∗ = [x∗1, x
∗
2, x
∗
3]
T = [0, (LqCr/pφ), JΩ
∗]T , avec Ω∗ la vitesse
de référence. Pour élaborer la loi de commande, l’approche ”algebraic IDA” a été adoptée pour la
synthèse du correcteur, où nous imposons la structure de la fonction d’énergie désirée sous la forme
suivante :
Hd(x) =
1
2
[
1
Ld
x21 +
1
Lq
(x2 − x∗2)2 +
p
J
(x3 − x∗3)2
]
(3.87)
où x∗1 = 0, et nous ﬁxons pour objectif de déterminer celle de la matrice désirée [Jd −Rd]
Jd(x)−Rd =


−r1 J12 J13
−J12 −r2 J23
−J13 −J23 0

 (3.88)
où ri > 0, et les fonctions Jij sont déﬁnies. Après développement, l’équation (3.82) devient une équation
algébrique :
− J13 x1
Ld
− J23 x˜2
Lq
= γx1x2 + φ
x2
Lq
− Cr
p
(3.89)
avec γ = 1/Lq − 1/Ld et x˜2 = x2 − x∗2. Pour trouver la solution de l’équation (3.89), nous faisons une
simpliﬁcation en posant J23 = −φ, ainsi −J23 x˜2Lq est égal à φ x2Lq − Crp étant donné que x∗2 = LqCr/pφ.
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L’équation algébrique (3.89) permet alors de trouver l’expression de la fonction J13 qui est égale à
J13 =
(
1− Ld
Lq
)
x2 (3.90)
L’expression du contrôleur IDA-PBC est alors donnée par :
vdc = (Rs − r1) x1Ld + J12
x2−x∗2
Lq
+ pLd
JLq
x2x
∗
3 − pJ x2x∗3 − pLdJLq x2x3
vqc = (Rs − r2) x2Lq + r2
x∗2
Lq
− J12 x1Ld +
p
J
φx∗3 +
p
J
x1x3
(3.91)
où x∗ est le point d’équilibre désiré, et J12, r1, r2 sont des paramètres de réglage, avec r1, r2 > 0,
et J12 ∈ R. En prenant le vecteur d’état principal de la machine [id, iq, ω]T , sachant que ω = pΩ, le
contrôleur IDA-PBC (3.91) peut alors être réécrit sous la forme suivante :
vdc = (Rs − r1)id + J12(iq − i∗q) + Ldiqω∗ − Lqiqω∗ − Ldiqω
vqc = (Rs − r2)iq + r2i∗q − J12id + φω∗ + Ldidω
(3.92)
Ce contrôleur se simpliﬁe dans le cas d’une MSAP à rotor lisse :
vdc = (Rs − r1)id + J12(iq − i∗q)− Liqω
vqc = (Rs − r2)iq + r2i∗q − J12id + φω∗ + Lidω
(3.93)
En choisissant J12 =
Ld
J
x3, nous obtenons la commande linéaire suivante dont l’implantation sera
plus facile [KHA12] :
vdc = (Rs − r1)id − Ldi∗qω + Ldiqω∗ − Lqiqω∗
vqc = (Rs − r2)iq + r2i∗q + φω∗
(3.94)
et dans le cas d’une MSAP à rotor lisse ce contrôleur devient :
vdc = (Rs − r1)id − Li∗qω
vqc = (Rs − r2)iq + r2i∗q + φω∗
(3.95)
Précédemment, l’indice (c) fait référence au temps continu. Pour discrétiser la commande, on intro-
duit des bloqueurs d’ordre zéro. Cette commande est appelé commande IDA-PBC émulée (discrétisée
à postériori).
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3.5.5.3 Réglage de la commande
En ce qui concerne le réglage des coeﬃcients r1 et r2, le réglage suivant est proposé. Soit un système
du premier ordre :
G(p) =
1
Ap+B
(3.96)
avec G(p) = y
u
. La forme PCH de ce système en se basant sur le développement théorique précédent
est donnée par
x˙ = −B∇H + 1
A
u (3.97)
soit
˙˜x = −B∇Hd + u−Bx
∗
A
(3.98)
avec H(x) = 12Ax
2, ∇H = x
A
et x˜ = x− x∗. La commande suivante :
u = Bx∗ + (B −Rd)x˜ (3.99)
avec Rd > 0 un coeﬃcient de réglage de la dynamique permet de stabiliser le système selon l’équation
suivante :
˙˜x = −Rd∇Hd = −RdA x˜
= − 1
τ
x˜
(3.100)
soit l’équation d’un système du premier ordre. Sachant que le temps de réponse à 95% est 3τ , il en
découle que le coeﬃcient de réglage Rd est égal à
3A
tr
. Sous l’hypothèse que le découplage des axes
d-q est parfait, les boucles de courants peuvent être représentées par des systèmes du premier ordre.
Ainsi, l’approche déﬁnie ci-dessous nous permet alors de régler précisément le temps de réponse des
boucles de courants au travers des coeﬃcients de réglage r1 et r2, à savoir :
r1 =
3Ld
tr
, r2 =
3Lq
tr
(3.101)
3.5.5.4 Estimation du couple de charge
Par ailleurs, on constate dans l’expression des contrôleurs qu’il apparait le terme x∗2 qui dépend
du couple de charge inconnu de la machine. Aﬁn de déterminer ce couple de charge, nous pouvons
utiliser un régulateur de vitesse dont la sortie représente le couple de charge, ou bien mettre en œuvre
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un observateur non linéaire proposé dans [PET01], qui s’écrit sous la forme suivante :
dωˆ
dt
= P
J
(
γx1 +
φ
Lq
)
x2 − l1 (ωˆ − ω)− 1J Cˆr
dCˆr
dt
= l2 (ωˆ − ω)
(3.102)
où l1 et l2 sont des paramètres de réglage positifs.
3.5.5.5 Résultats de simulation et d’expérimentation
Dans cette partie deux régulateurs IDA-PBC linéaires sont utilisés pour les boucles internes. Ils
ont un comportement feedforward et une simple saturation est utilisée pour la protection des compo-
sants, un dispositif anti-windup n’est donc pas nécessaire. Toutefois, aﬁn de compenser les variations
paramétriques, un faible eﬀet intégrateur est ajouté, ainsi qu’un diapositif anti-windup. Etant donné
que la commande proposée ne comporte pas d’intégrateur. La période d’échantillonnage des boucles
internes est ﬁxée à 200µs comme précédemment. Par ailleurs, la boucle externe (contrôle de la vitesse)
est géré par un régulateur RST classique déﬁnit précédemment.
Pour être compatible avec les précédents tests relatifs aux régulateurs RST, les mêmes conditions
de fonctionnement sont respectées.
3.5.5.5.1 Simulation : test sain [0− 2500] tr/min La ﬁgure 3.20 montre que le contrôle de
la vitesse et des courants est assuré. Nous pouvons observer que le courant iq est un peu en avance
sur sa consigne. En ce sens, la commande IDA-PBC intègre un terme prédictive ”feedforward” au
travers du terme φω∗ déﬁni dans l’équation (3.94). Si l’on remplace dans l’équation (3.94), la vitesse
de référence ω∗ par la vitesse mesurée ω, on retrouve alors les termes de la commande vectorielle
classique. Ces termes sont alors tout simplement les compensations des forces électromotrices.
3.5.5.5.2 Simulation : test de robustesse [0 − 2500] tr/min Un test de robustesse est
eﬀectué selon les conditions opératoires suivantes : une augmentation de 50% sur la résistance, une
augmentation de 50% sur l’inductance Ld et une diminution de 50% sur l’inductance Lq. Les mêmes
conditions en termes de temps de réponse, d’amortissement et de période d’échantillonnage sont uti-
lisées. La ﬁgure 3.21 montre les résultats de simulation. Cette commande ne comporte pas d’eﬀet
intégrateur. Un eﬀet intégrateur est rajouté aux régulateurs de courant selon l’axe q et d (Kiq = 200
et Kid = 500) aﬁn d’avoir une erreur statique nulle en régime permanent. Nous remarquons que
la commande est robuste vis-à-vis des variations paramétriques même en appliquant des variations
contraignantes sur la résistance et les deux inductances selon l’axe q et d.
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Figure 3.20 – Résultats de la commande FOC avec un régulateur IDA-PBC émulée pour une
rampe de vitesse de [0− 2500] tr/min.
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Figure 3.21 – Résultats de la commande FOC avec un régulateur IDA-PBC émulée pour une
rampe de vitesse de [0− 2500] tr/min.
3.5.5.5.3 Expérimentation : test sain [0− 2500] tr/min Dans ce qui suit le même test en
simulation est reproduit en expérimentation. La ﬁgure 3.22 montre les résultats d’expérimentation.
Dans ce test les mêmes gains sont utilisés. Nous remarquons un pilotage correct de la vitesse et des
courants de l’axe q et d.
3.5.5.5.4 Expérimentation : test de robustesse [0− 2500] tr/min Dans ce qui suit, les
mêmes variations paramétriques en simulation sont appliquées en expérimentation sans changer la
dynamique des boucles de vitesse et de courant avec les mêmes gains d’intégrateurs. Nous remarquons
que les régulateurs sont robustes et les trajectoires ne sont pas aﬀectées par les variations appliquées
(cf. ﬁgure 3.23).
3.5.5.5.5 Test pour une période d’échantillonnage de 300µs Comme seconde étape,
nous augmentons la période d’échantillonnage des boucles internes à 300µs.
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Figure 3.22 – Résultats de la commande FOC en expérimentation avec un régulateur IDA-PBC
émulée pour une rampe de vitesse de [0− 2500] tr/min.
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Figure 3.23 – Résultats de la commande FOC en expérimentation avec un régulateur IDA-PBC
émulée pour une rampe de vitesse de [0− 2500] tr/min.
Comme on pouvait s’y attendre, la stabilité n’est pas préservée à 300µs. Pour résoudre cet incon-
vénient, on propose une nouvelle méthode qui permet d’augmenter la période d’échantillonnage toute
en préservant cette stabilité et les performances.
3.5.6 Commande IDA-PBC échantillonnée
3.5.6.1 Introduction
Dans cette section, un nouveau contrôleur échantillonné est développé selon une méthodologie
développée dans [TIE10a]. Il s’agit d’une manière générale de concevoir une commande discrète repro-
duisant sous échantillonnage les dynamiques du système continu en boucle fermée, dites dynamiques
cibles ou idéales [MON08, TIE10b, MON11]. L’objectif est de concevoir des lois constantes par mor-
ceaux qui assurent la stabilité au point d’équilibre x∗ bien que l’on augmente la dynamique de la
commande à période d’échantillonnage constante. Ce même principe peut être employé pour conce-
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Figure 3.24 – Résultats de la commande FOC avec un régulateur IDA-PBC émulée à une
période d’échantillonnage de 300µs.
voir une commande à période d’échantillonnage importante tout en conservant la dynamique des
boucles constantes. C’est dans ce second contexte que nous positionnons notre travail.
Dans ce qui suit, l’état du système continu bouclé est noté xc. A un instant t=kTe avec Te > 0 la
période d’échantillonnage, l’état échantillonné est noté par xk, sa valeur à l’instant t = (k + 1)Te est
xk+1. Ainsi, s’il existe une commande vk qui correspond au comportement énergétique de vc, l’équation
suivante doit être vériﬁée pour tout xk :
Hd(xk+1)−Hd(xk) =
∫ (k+1)Te
kTe
H˙d(xc(τ))dτ. (3.103)
Le membre de gauche de l’équation (3.103) représente l’évolution de l’énergie désirée du système
échantillonnée et peut être calculé de la manière suivante [MON08, TIE10b, MON11] :
Hd(xk+1)−Hd(xk) = 12
(
eTe((J−R)Qx+g(.)uk) − Id
)
(xk − x¯)TQ(xk − x¯)
(3.104)
où ef (.) := 1 +
∑
N≥1
LN
f
N ! est la série exponentielle ou série de Lie associée à f(), Id est l’identité et
Lf (λ(x)) =
∑n
i=1 fi(.)
∂λ(x)
∂xi
exprime la dérivée de Lie de λ le long de f , évaluée en x [TIE10b]. Le
terme de la partie droite de l’équation (3.103) représente l’évolution de l’énergie de xc et peut être
calculé comme suit : ∫ (k+1)Te
kTe
H˙d(xc(τ))dτ
= Hd(xc(t = (k + 1)Te))−Hd(xc(t = kTe))
= xTk
((
eTe(J−R)Q
)T
QeTe(Jd−Rd)Q −Q
)
xk
(3.105)
La commande échantillonnée vk est décrite par un développement en série en Te autour de la
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commande à temps continu vd0 = vc|t=kTe tel que vk = vd0 +
∑
N≥1
Te
(N+1)!vdN où chaque terme
vdN est appelé terme correcteur. Les termes correcteurs vdN sont calculés en comparant les termes
homogènes en Te dans l’égalité (3.103). Le calcul d’une solution exacte est diﬃcile, en raison de la
non-linéarité du système en temps continu, une solution intéressante en pratique peut être proposée
par des approximations d’ordre croissant, par exemple, au premier ordre :
vd0 = vdc (3.106)
vd1 = v˙dc (3.107)
3.5.6.2 Application à un système simple
Pour mieux appréhender cette méthodologie, nous l’avons appliqué sur un système simple, à savoir
un système du premier ordre. Soit un système décrit dans le domaine de Laplace sous la forme suivante :
H(p) =
1
Ap+B
(3.108)
conduisant alors à la commande passive en temps continu :
v0 = Bx
∗ + (B −Rd)(x− x∗), avec Rd ≥ 0 (3.109)
Les termes correctifs vn sont alors reliés par la relation de récurrence suivante :
v1 = −B−RdA (x− x∗)
vn = −RdA vn−1, pour n ≥ 2
(3.110)
conduisant à des commandes simples, performantes et peu gourmandes en temps de calcul. Cette loi
de commande a été appliquée à un tel système (représentatif d’une boucle de contrôle des courants
d’axe d-q) pour une entrée en échelon et puis a été comparée avec la commande passive émulée et la
commande passive continue. Les ﬁgures 3.25-3.26 montrent les courants iq régulés par la commande
IDA-PBC en temps continu, émulée (échantillonnage a posteriori de la commande continue, équation
3.109) ou échantillonnée (équation 3.109 et 3.110) en présence d’un échelon de courant à vitesse
nulle. Le courant iqc représente le courant régulé par la commande IDA-PBC en temps continu, iqe
représente le courant régulé par la commande IDA-PBC émulée et iqk représente le courant régulé
par la commande IDA-PBC échantillonnée. Les résultats de simulation montrent qu’avec le réglage
adopté (Te = 100µs, temps de réponse tr à 95% égale à 2Te), le courant iqe est fortement oscillant,
tandis que le courant iqk est plutôt amorti.
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La ﬁgure 3.26 montre qu’une augmentation de l’ordre N de la commande échantillonnée permet
de reproduire au-mieux la commande en temps continu.
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Figure 3.25 – Représentation des courants - Te = 100µs, r1 = 0.65, r2 = 0.65, N = 1
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Figure 3.26 – Représentation des courants - Te = 100µs, r1 = 0.65, r2 = 0.65, N = 1a 4
3.5.6.3 Application à la MSAP
L’application de cette méthodologie au cas de la MSAP donne :
vdk = vd0 +
Te
2!
vd1 (3.111)
vqk = vq0 +
Te
2!
vq1 (3.112)
où vd0 et vq0 représente les commandes en temps continu, les termes vd1 et vq1 sont calculés comme
suit :
vd1 =
Te
2
(
(Rs − r1))i˙d − Ldi∗qω˙ + (Ld − Lq)ω∗i˙q
)
(3.113)
vq1 =
Te
2
(Rs − r2)i˙q (3.114)
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avec
i˙d = (−Rsid + PΩLqiq + vd0)/Ld
i˙q = (−Rsiq − PΩ(Ldid + φ) + vq0)/Lq
Ω˙ = (P (Ld − Lq) idiq + Pφiq − fΩ− τˆl)/J
(3.115)
Dans le cas d’une machine à pôles lisses (Ld=Lq=L), les expressions deviennent :
vd1 =
Te
2
(
(Rs − r1))i˙d − Li∗qω˙
)
(3.116)
vq1 =
Te
2
(Rs − r2)i˙q (3.117)
avec
i˙d = (−Rsid + PΩLiq + vd0)/L
i˙q = (−Rsiq − (Lid + φ)PΩ+ vq0)/L
Ω˙ = (Pφiq − fΩ− τˆl)/J
(3.118)
3.5.6.4 Résultats de simulation et d’expérimentation
Dans cette partie, nous allons tout d’abord montrer les résultats de l’application de ces régulateurs
sur les boucles internes discrétisées à une période d’échantillonnage de 300µs. Par la suite, nous
montrerons des résultats à 500µs. Les résultats sont montrés pour les mêmes points de fonctionnement
que lors des précédents tests et le même proﬁle de couple de charge. Seulement, la dérivée première
des deux régulateurs est utilisée, car nous avons remarqué que le fait d’utiliser le deuxième terme
n’améliore pas les trajectoires.
3.5.6.4.1 Simulation : test sain [0− 2500] tr/min à Te = 300µs La ﬁgure 3.27 représente
les résultats à 300µs. Nous remarquons que la stabilité est préservée néanmoins une sensibilité par
rapport au bruit de mesure apparait qui est nettement visible sur le courant de l’axe d (cf. ﬁgure
3.27(c)).
3.5.6.4.2 Simulation : test de robustesse [0−2500] tr/min à Te = 300µs La ﬁgure 3.28
représente les résultats à 300µs avec les mêmes variations paramétriques que dans le cas de l’IDA-PBC
émulée. Les mêmes valeurs d’intégrateur sont utilisées ici. Nous voyons l’eﬀet apporté par le terme
correctif d’ordre 1 spécialement lors des transitoires aux instants 1.5s et 4.5s comparativement aux
résultats montrés à la ﬁgure 3.21(b).
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Figure 3.27 – Résultats de la commande FOC avec un régulateur IDA-PBC échantillonnée pour
une rampe de vitesse de [0− 2500] tr/min.
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Figure 3.28 – Résultats de la commande FOC avec un régulateur IDA-PBC échantillonnée pour
une rampe de vitesse de [0− 2500] tr/min.
3.5.6.4.3 Expérimentation : test sain [0 − 2500] tr/min à Te = 300µs La ﬁgure 3.29
montre les résultats d’expérimentation. Nous pouvons observer que la stabilité est préservée compara-
tivement aux commandes IDA-PBC émulée, RST classique et RST polynomiale. Néanmoins, des tests
de robustesse s’imposent pour pouvoir montrer la ﬁabilité de cette nouvelle loi de commande.
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Figure 3.29 – Résultats d’expérimentation de la commande FOC avec un régulateur IDA-PBC
échantillonnée pour une rampe de vitesse de [0− 2500] tr/min.
3.5.6.4.4 Expérimentation : test de robustesse [0 − 2500] tr/min à Te = 300µs Les
mêmes variations paramétriques sur la résistance et les deux inductances sont appliquées en expéri-
mentation. Nous pouvons constater que les trajectoires ne sont pas aﬀectées par ces variations (cf.
ﬁgure 3.30).
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Figure 3.30 – Résultats d’expérimentation de la commande FOC avec un régulateur IDA-PBC
échantillonnée pour une rampe de vitesse de [0− 2500] tr/min.
Dans ce qui suit, nous allons montrer que nous pouvons augmenter la période d’échantillonnage à
500µs tout en préservant le contrôle des courants. Uniquement des tests de robustesse seront montrés
aﬁn d’alléger la présentation.
3.5.6.4.5 Simulationt : test de robustesse [0 − 2500] tr/min à Te = 500µs La ﬁgure
3.31 représente les résultats à 500µs avec les variations paramétriques déﬁnies auparavant. Nous
remarquons que la stabilité est préservée malgré une petite sensibilité au bruit de mesure qui commence
à apparaître dans les courants selon les axes q et d.
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Figure 3.31 – Résultats de la commande FOC avec un régulateur IDA-PBC échantillonnée pour
une rampe de vitesse de [0− 2500] tr/min.
3.5.6.4.6 Expérimentation : test de robustesses [0−2500] /tr/min à Te = 500µs Les
résultats sont montrés dans la ﬁgure 3.32.
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Figure 3.32 – Résultats d’expérimentation de la commande FOC avec un régulateur IDA-PBC
échantillonnée pour une rampe de vitesse de [0− 2500] tr/min à Te = 500µs.
Dans les ﬁgures présentées précédemment, on remarque que pour une période d’échantillonnage
assez élevée, la stabilité est préservée pour un temps de réponse des courants ﬁxé à 1ms et une
période d’échantillonnage de 500µs. Ainsi, on arrive au régime permanent en deux itérations. On
remarque aussi que la vitesse est plus stable dans le cas où les régulateurs de la boucle interne sont
échantillonnées à 500µs que dans le cas où on utilise deux régulateurs RST ou IDA-PBC émulée
(commande continue discrétisée par un bloqueur d’ordre zéro) à 200µs. Cette dernière remarque
peut être appuyée lorsque nous visualisons les ﬁgures 3.32(b) et 3.32(c) où nous voyons une nette
amélioration dans la trajectoire des courants. L’analyse de robustesse montre que cette commande
est aussi robuste que les autres commandes de type RST. Ces résultats montrent très nettement les
avantages oﬀerts par ce régulateur en termes de performance.
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3.5.6.4.7 Analyse du coût algorithmique D’après les Tableaux 3.1 et 3.2, le coût algorith-
mique (nombre d’opérations/période d’échantillonnage) montre que la commande basée sur l’IDA-
PBC émulée est plus économique par rapport aux régulateurs RST et l’IDA-PBC échantillonnée.
Toutefois, selon le réglage et la période d’échantillonnage adoptés, la commande IDA-PBC émulée a
des performances limitées en terme de stabilité ce qui est le contraire de l’IDA-PBC échantillonnée.
Par ailleurs, plus nous augmentons la période d’échantillonnage et plus la commande échantillonnée
proposée devient avantageuse du point de vue de la stabilité et du coût algorithmique.
Tableau 3.1 – Complexité algorithmique (Régulateurs RST)
Régulateur Régulateur
RST classique RST en poursuite
Machine à pôles Nombre d’additions
et de soustraction
Nombre de multi-
plications
Nombre d’additions
et de soustraction
Nombre de multi-
plications
lisses et saillant 13 19 8 12
Tableau 3.2 – Complexité algorithmique (Commande IDA-PBC)
Commande Commande
émulée échantillonnée
Machine à pôles Nombre d’additions
et de soustraction
Nombre de multi-
plications
Nombre d’additions
et de soustraction
Nombre de multi-
plications
lisses 3 6 8 16
saillants 4 8 10 20
3.6 Conclusion
Dans ce chapitre, nous avons présenté le développement de quatre types de commande et
analysé leurs performances principalement sous l’angle de l’inﬂuence de la période d’échan-
tillonnage. La commande IDA-PBC échantillonnée a montré très clairement ses avantages en
termes de stabilité bien que la période d’échantillonnage est relativement importante. Ainsi,
une telle loi de commande est implantable sur les processeurs "moyennement" performants.
Dans le chapitre qui va suivre, nous allons associer un observateur pour la mise au point du
pilotage sans capteur mécanique.
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4. Commande sans capteur mécanique de la machine synchrone à aimants permanents
4.1 Introduction
Aujourd’hui dans le domaine de l’aéronautique, de l’automobile, ainsi que dans le domaine
de la traction, les capteurs de position sont toujours utilisés pour le pilotage des moteurs à vi-
tesse variable. L’utilisation des capteurs de position reste une solution ﬁable et garantie le bon
fonctionnement du moteur sur une large plage de fonctionnement couple/vitesse. Néanmoins,
son utilisation reste onéreuse. Il en découle que dans de multiples applications, on recherche à
remplacer le capteur de position par des solutions logiciels. Ceci est rendu possible grâce au
progrès technologique apporté au microprocesseur et à l’amélioration des techniques d’estima-
tion.
L’application de ces techniques d’estimations, en lieu et place du capteur de position, doit
assurer un comportement proche de son comportement nominal. Il est donc important lors
de la mise œuvre de l’algorithme d’estimation de se concentrer sur la précision et la ﬁabilité
de cet algorithme sur une large plage de fonctionnement, balayant ainsi toutes les contraintes
imposées sur le système complet.
Dans ce chapitre, nous allons présenter premièrement un point rapide sur les diﬀérents ob-
servateurs utilisés pour le pilotage sans capteur des machines synchrones à aimants permanents
et conclure sur un choix d’observateur vis-à-vis de notre application. Dans un deuxième temps,
nous allons présenter la modélisation de la machine en vue de la commande sans capteur méca-
nique. Troisièmement, une description de la conception de l’observateur, ainsi que des résultats
de simulation et d’expérimentation sont présentés.
4.2 Etat de l’art des observateurs
Les diﬀérentes techniques de synthèse d’observateurs pour les machines synchrones à aimants
permanents peuvent être classés en deux catégories :
– Approche fondée sur l’injection de signaux à haute fréquence,
– Approche fondée sur le modèle d’état de la machine.
La première approche est principalement utilisée dans le cas des machines saillantes. Cette
technique exploite l’eﬀet de saillance de la machine, qu’elle soit géométrique ou magnétique.
L’idée de cette technique est de pouvoir injecter un signal d’excitation supplémentaire à haute
fréquence qui est indépendant de l’alimentation nominale de la machine. Il existe deux approches
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d’injection de signaux :
– La première consiste à superposer le signal injecté à l’excitation fondamentale de la ma-
chine [MIR07],
– La deuxième consiste à utiliser une modulation de largeur d’impulsion (MLI) modiﬁée
[ARI07].
Dans ces techniques, la résistance est négligée parce que les signaux injectés ont une fré-
quence entre 0.5 et 3 kHz, tandis que le courant dépendra surtout de l’inductance. La position
du rotor sera ensuite extraite à partir de la mesure des courants ou de la tension à haute fré-
quence via les outils du traitement numérique du signal. Ces techniques sont très eﬃcaces à
basse vitesse. Néanmoins, elle présente de réels inconvénients à haute vitesse. En eﬀet, elles ac-
croissent le bruit acoustique, les ondulations de couple, ainsi que des pertes fer supplémentaires
[WAL05].
La deuxième catégorie est fondée sur l’utilisation du modèle de la machine. Nous pouvons
citer quelques observateurs :
– L’observateur dit de Luenberger : la synthèse de ce dernier est fondée sur les équations du
système sans prendre en compte les bruits sur les mesures, les variations paramétriques
et les perturbations. Cela peut se traduire par une sensibilité aux bruits de mesures
et aux variations paramétriques si aucune précaution n’a été prise par le concepteur.
La version non linéaire de cet observateur est diﬃcile à synthétiser. Dans [KAZ98] est
présentée, une extension des travaux de Luenberger au cas non-linéaire. La synthèse de
cet observateur nécessite une résolution d’une équation aux dérivées partielles. Cette
technique a été appliqué dans [POU08] pour le cas d’une machine synchrone à aimants
permanents. Cette observateur est relativement diﬃcile à synthétiser et demande un coût
algorithmique important.
– Le ﬁltre de Kalman : cet observateur possède de bonnes propriétés de stabilité, néan-
moins le coût de calcul est important [DHA91, XU03]. Toutefois, de nombreux travaux
théoriques depuis les années 70 ont permis de réduire son coût algorithmique. Dans
[HIL01, BOU04, AKR08, HIL09], des applications de ces principes aux cas des machines
électriques montrent que nous pouvons obtenir une réduction du coût de calcul de l’ordre
de 21%.
– De nombreux observateurs ne font pas parti des deux premières catégories. Dans cette
troisième section, nous pouvons inclure :
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L’observateur à redondance analytique, son nom vient du fait de la correction appliquée
à la vitesse et la position pendant les transitoires de fonctionnement en exploitant la
redondance d’information portée par l’axe d. Dans la littérature plusieurs ouvrages ont
montré la diﬃculté d’application de cette méthode qui est due à la dérivée appliquée au
courant d’axe d et q pour l’estimation de la position. Cet eﬀet de dérivation est néfaste si
les mesures sont bruitées. Néanmoins, dans [CAU07, CAU02], une solution a été proposée
qui se résume par l’implantation de trois ﬁltres, le premier au niveau des tensions de l’axe
d et q pour éliminer la fréquence de hachage, un deuxième ﬁltre est implanté au niveau
des dérivées de courant d et q et un troisième qui est implanté au niveau de l’erreur de
la fem selon l’axe d pour assurer une bonne convergence.
Les observateurs basés sur l’estimation de la fem (observateur adaptataif) [SIC97, SHI03,
CHE03, NAH04, XU04, EOM08, ANE08]. Ils permettent de déterminer indirectement les
grandeurs mécaniques (vitesse, position). Ils se caractérisent par une bonne estimation à
haute vitesse, mais se dégradent à très basse vitesse. Dans [LEE10] est proposé un nouvel
observateur non-linéaire basé sur l’estimation du ﬂux dans le repère (α, β). L’état dans
cet observateur est lié à l’entrée de commande par la relation suivante :
x˙ = u
u = −Rs iαβ + vαβ
(4.1)
Nous pouvons montrer que le vecteur η(x) = x− L iαβ a une norme Euclidienne ||η(x)||2
égale au module du ﬂux carré. Cette information est utilisée comme un élément clé dans
l’observateur. L’observateur est modélisé par l’équation suivante :
˙ˆx = u+
γ
2
η(xˆ) (Φ2 − ||η(x)||2) (4.2)
En expérimentation cet observateur présente un inconvénient à très basse vitesse. Néanmoins,
dans notre application qui nécessite des points de fonctionnement à haute vitesse, cet observa-
teur présente des propriétés adéquates et un coût de calcul réduit.
Parmis l’ensemble de ses techniques d’estimation, nous avons opté pour un observateur adapta-
tif lequel montre de bonnes performances en moyenne et haute vitesses, ainsi qu’un coût algo-
rithmique réduit. L’application visée induit très rarement des fonctionnements à basse vittesse
(uniquement au démarrage du compresseur), il en résulte que les performances sans capteur
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mécanique ne seront peu pénalisées par les performances peu exceptionnelles de cet observateur
à basse vitesse.
4.3 Synthèse d’un observateur adaptatif
4.3.1 Modélisation de la MSAP en vue de la commande sans capteur
mécanique
Les équations électrique de la machine synchrone dans le repère α, β sont obtenues à partir
des équations (3.11) et (3.18) et sont données comme suit :
d
dt

 iα
iβ

 = 1
Ld


−Rs −ω(Ld − Lq)
ω(Ld − Lq) −Rs



 iα
iβ


+ 1
Ld


−1 0
0 −1



 eα
eβ

+ 1
Ld


vα
vβ


(4.3)
où eα, eβ représentent les composantes des fem étendues dans le repère α, β et sont déﬁnies par
les expressions suivantes :
e =


eα
eβ

 = ((Ld − Lq)(ωid − d iqdt ) + φω)


− sin θ
cos θ

 (4.4)
Dans le cas d’une machine synchrone à rotor lisse les équations (4.3) et (4.4) peuvent être
exprimées par :
d
dt

 iα
iβ

 = 1
L


−Rs 0
0 −Rs



 iα
iβ

+ 1
L


−1 0
0 −1



 eα
eβ

+ 1
L


vα
vβ

 (4.5)
avec
e =


eα
eβ

 = φω


− sin θ
cos θ

 (4.6)
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4.3.2 Estimation des composantes de la f.e.m dans le repère α, β
Dans cette partie, l’observateur d’état et de perturbation va être utilisé pour estimer les
composante de la fem dans le repère α, β. Cet observateur va donc permettre d’estimer les
composantes étendues des fem eˆα, eˆβ qui sont alors considérées comme des perturbations len-
tement variables vis-à-vis des grandeurs électriques [NAH04], soit :
d
dt

 iˆα
eˆα

 = 1
Ld


−Rs −1
0 0



 iˆα
eˆα

+


kα1
kα2

 i˜α
+ 1
Ld


1
0

 (vα − ωˆ(Ld − Lq)iβ)
(4.7)
d
dt

 iˆβ
eˆβ

 = 1
Ld


−Rs −1
0 0



 iˆβ
eˆβ

+


kβ1
kβ2

 i˜β
+ 1
Ld


1
0

 (vβ + ωˆ(Ld − Lq)iα)
(4.8)
avec i˜α = iˆα − iα, i˜β = iˆβ − iβ.
La dynamique de l’erreur d’estimation est donnée comme suit :
d
dt

 i˜α
e˜α

 =


kα1 − RsLd −
1
Ld
kα2 0



 i˜α
e˜α

 (4.9)
d
dt

 i˜β
e˜β

 =


kβ1 − RsLd −
1
Ld
kβ2 0



 i˜β
e˜β

 (4.10)
avec e˜α = eˆα− eα, e˜β = eˆβ − eβ. Les gains kα1, kα2, kβ1, kβ2 permettent d’imposer la dynamique
de convergence des deux observateurs. Ce choix est fait par le biais d’un placement de pôle.
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4.3.3 Observateur adaptatif
En s’appuyant sur les équations (4.4), sous l’hypothèse que la dérivée de la vitesse soit nulle,
ainsi que la dérivée seconde du courant d’axe q soit nulle, les composantes estimées de la fem
dans le repère α, β sont gouvernées par les équations diﬀérentielles suivantes :
e˙α = −ωeβ
e˙β = ωeα
(4.11)
Ici, les termes ω (Ld−Lq)diddt sin(θ) et ω (Ld−Lq)diddt cos(θ) sont supposés négligeables car le
courant id peut être considéré comme une grandeur constante asservie autour de zéro. A partir
de ce modèle, nous pouvons concevoir l’estimateur suivant :
˙ˆˆ
eα = −ωˆ ˆˆeβ − l(ˆˆeα − eˆα)
˙ˆˆ
eβ = ωˆ ˆˆeα − l(ˆˆeβ − eˆβ)
(4.12)
avec l est un gain positif, eˆα, eˆβ les "mesures" (issues de l’observateur d’état et de perturbation).
La ﬁgure 4.1 illustre ces précédents propos.
Observateur
adaptatif
Observateur
d’e´tats
et de perturbations
vα,β
iα,β
eˆα
eˆβ
ˆˆeα
ωˆ
ˆˆeβ
Figure 4.1 – Structure de l’observateur adaptatif
La dynamique de l’erreur d’estimation est donnée par :
˙˜eα = −ω˜ eβ − le˜α
˙˜eβ = ω˜ eα − le˜β
(4.13)
avec e˜α = ˆˆeα − eˆα, e˜β = ˆˆeβ − eˆβ. Aﬁn de garantir la stabilité du système d’erreur ci-dessus,
on peut se ﬁxer une fonction de Lyapunov candidate V = 1
2
(e˜2α + e˜
2
β + ω˜
2). La dérivée de cette
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fonction est :
V˙ = − l (e˜2α + e˜2β) + ω˜ ˙˜ω + ω˜(−e˜αeˆβ + e˜β eˆα) (4.14)
où ω˜ = ωˆ − ω. La stabilité de l’observateur adaptatif est prouvée si ˙ˆω = e˜αeˆβ − e˜β eˆα, sous
l’hypothèse que la vitesse du moteur est constante entre deux pas de calcul, c.a.d ω˙ = 0.
L’observateur de vitesse est donné par l’équation :
ωˆ[k] = Ki
∫ kTs
0
(e˜αeˆβ − e˜β eˆα)dt (4.15)
avec Ki est un gain positif qui impose la dynamique de la vitesse estimée. La dynamique
d’estimation pendant les transitoire de vitesse est corrigée par l’ajout d’un terme proportionnel
à l’erreur, donc l’estimateur de vitesse devient :
ωˆ[k] = Kp(e˜αeˆβ − e˜β eˆα) +Ki
∫ kTs
0
(e˜αeˆβ − e˜β eˆα)dt (4.16)
Dans ces travaux, les paramètres Ki et Kp sont ajustés de manière empirique.
4.3.4 Estimation de la position
La position est calculée à partir des fem estimées via la relation suivante :
θˆ = tan−1(−ˆˆeα, ˆˆeβ) (4.17)
La position est calculée à π près en prenant en compte le signe de la vitesse du rotor. Ce calcul
est présenté par le système d’équation suivant :


si ωˆ > 0, θˆ = tan−1(−ˆˆeα, ˆˆeβ)
sinon θˆ = tan−1(−ˆˆeα, ˆˆeβ) + π
(4.18)
Le concept de cet algorithme implique que la variation de la position entre deux pas de calcul
est égale à |ωˆ|Te, elle sera donc limitée en fonction de la vitesse en se fondant sur l’expression
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suivante :
∆θmax = 1.5 |ωˆ| Te
∆θmin = −∆θmax
(4.19)
Si la variation de la position ne se situe pas dans la borne montrée dans l’équation ci-dessus,
alors la variation de la position est limitée à la valeur maximale. Cet algorithme assure que
la valeur de l’erreur entre la position estimée et la position réelle est toujours négligeable. Le
schéma 4.2 montre le principe de cet algorithme (voir [KIM96]).
|u| 1.5Te
sign
z−1
θˆc
+
+
+
++
−
ωˆ
θˆ
∆θmax
∆θmin
0
pi
Figure 4.2 – Algorithme de compensation de la position estimée.
4.3.5 Mise en oeuvre en temps-réel
Pour la discrétisation des observateurs, nous avons décomposé les équations (4.7) et (4.8)
en 2 sous-système d’ordre 2 aﬁn de diminuer le coût algorithmique, soit :
Xα,β[k|k − 1] = Aα,βXα,β[k − 1|k − 1] +Bα,βUα,β[k − 1]
Xα,β[k|k] = Xα,β[k|k − 1] +Kα,β[k] (iα,β[k]− Cα,βXα,β[k|k − 1])
(4.20)
avec Aα,β, Bα,β et Cα,β des matrices à coeﬃcients constants. De même pour les équations
qui modélisent l’observateur adaptatif (4.12) et le régulateur PI (4.16), elles sont discrétisées
respectivement par une approche exacte et une approximation de Tustin :
ˆˆeα,β[k|k − 1] = Ae ˆˆeα,β[k − 1|k − 1]
ˆˆeα,β[k|k] = ˆˆeα,β[k|k − 1]− le(ˆˆeα,β[k|k − 1]− eˆα,β[k|k − 1])
e[k] = e˜sα[k]eˆsβ[k]− e˜sβ[k]eˆsα[k]
I[k] = I[k − 1] +Ki Te2 (e[k] + e[k − 1])
ωˆ[k] = Kp e[k] + I[k]
(4.21)
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avec


Ac =

 0 −ωˆ
ωˆ 0

 Ae = eAc Te =

 cos(ωˆ Te) −sin(ωˆ Te)
sin(ωˆ Te) cos(ωˆ Te)

 L =

 l 0
0 l


Le = A−1c (Ae − I2)L = lωˆ

 −1 + cos(ωˆ Te)− sin(ωˆ Te) 0
0 1− cos(ωˆ Te)− sin(ωˆ Te)


=

 le 0
0 le

 ∼=

 l Te 0
0 l Te


(4.22)
Le réglage des gains de l’observateur est issu d’un placement de pôles, soit :


kα1 = kβ1 = RsLd − 2ζωn
kα2 = kβ2 = Lω2n
(4.23)
Le choix d’un amortissement ζ égal à 0.7 et d’une pulsation propre ωn égale à 5234 rad/s
conduisent aux valeurs des paramètres de réglage données dans le Tableau 4.1
Tableau 4.1 – Paramètres de réglage de l’observateur adaptatif.
Paramètre kα1, kβ1 kα2, kβ2 Kp
Valeur −7.1615 104 2.7398 104 500
Une optimisation du gain Ki a été eﬀectuée expérimentalement. Le gain Ki est variable et
fonction de la vitesse comme représenté à la ﬁgure 4.3.
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Figure 4.3 – Evolution du gain Ki en fonction de la valeur absolue de la vitesse.
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4.3.6 Résultats de simulation
Dans cette partie, nous allons montrer les résultats de simulation de l’association de l’ob-
servateur adaptatif et de la commande linéaire IDA-PBC échantillonnée. La structure de la
commande sans capteur mécanique est donnée dans la ﬁgure 4.4. La période d’échantillon-
nage électrique est de 200µs, tandis que la période d’échantillonnage mécanique est de 1ms.
Le réglage de la dynamique de contrôle des courants et de la vitesse est la même que pour
la commande avec capteur mécanique. Les simulations ont été faites pour plusieurs points de
fonctionnement en se basant sur le benchmark donné dans la ﬁgure 4.5. Dans un premier temps,
nous montrons un test sain pour un démarrage de [0−400−2500] tr/min avec le proﬁl de couple
de charge précédemment opté dans le chapitre 3. Des tests de robustesse sont montrés par la
suite pour la même trajectoire de vitesse.
MSAP
IDA-PBC
idref = 0
d, q
α, β
α, β
a, b, c
Onduleur
d, q
α, β a, b, c
α, β
i∗d
Ω
iq
id iα
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v∗α
v∗β
v∗a
v∗b
v∗c
θest
ib
ia
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Re´gulateur
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Courants
+-
Ω∗
θest
v∗α v
∗
β iα iβ
Figure 4.4 – Stratégie de commande sans capteur mécanique.
Ω1
Ω2
Ω en tr/min
Figure 4.5 – Déﬁnition de la trajectoire de vitesse.
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4.3.6.1 Simulation : test sain : [0− 400− 2500] tr/min
La ﬁgure 4.6(a) montre la vitesse issue du capteur et la vitesse observée où nous remarquons
que les deux vitesses sont superposées sauf au démarrage et à l’arrêt, c.a.d à vitesse nulle ou
faible. En eﬀet à vitesse nulle, l’observation de la position et de la vitesse est délicate étant
donné que le système est théoriquement inobservable. Ce phénomène peut se voir directement
sur l’erreur de la vitesse et sur la position (cf. ﬁgure 4.6(d), 4.6(b)) respectivement. Néanmoins,
nous assurons un pilotage stable dès la très basse vitesse.
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Figure 4.6 – Résultats de simulation de la commande vectorielle sans capteur mécanique pour
une rampe de vitesse [0− 400− 2500] tr/min.
4.3.6.2 Simulation : test de robustesse : [0− 400− 2500] tr/min
Dans ce test, nous avons appliqué une variation de +50% sur la résistance statorique, une
augmentation de 25% sur l’inductance Ld, ainsi qu’une diminution de 25% sur l’inductance Lq.
La ﬁgure 4.7 montre le résultat de simulation obtenu où nous remarquons que l’écart de vitesse
au démarrage est plus important que précédement, ainsi que sur le courant iq et la position
observée.
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Figure 4.7 – Résultats de simulation de la commande vectorielle sans capteur mécanique pour
une rampe de vitesse [0− 400− 2500] tr/min.
4.3.6.3 Fonctionnement à haute vitesse : [0− 3000− 7000] tr/min
Dans ce test, la position et la vitesse mécanique sont issues du capteur, les estimations ne
sont alors pas utilisées. Nous allons présenter dans ce qui suit la comparaison entre la trajectoire
de vitesse issu du capteur et la vitesse estimée ainsi que la comparaison entre les deux positions
estimée et mesurée. Les résultats sont donnés dans la ﬁgure 4.8. La ﬁgure 4.8(a) montre un
très grand écart entre la vitesse mesurée et la vitesse estimée, cette erreur est de l’ordre de
3000 tr/min (cf. ﬁgure 4.8(b)). Pour expliquer ces résultats, nous allons nous référer aux fem
estimées et aux fem mesurées représentées à la ﬁgure 4.9. Nous pouvons admettre un petit
retard et une erreur en amplitude sur les fem estimées, cependant ces erreurs sont intolérables
à haute vitesse.
L’erreur en orientation nous induit une erreur sur la position estimée, tandis qu’une erreur en
ampliture induit un biais sur l’estimation de la vitesse. Nous concluons que l’observateur n’arrive
pas à estimer les fem car le nombre d’échantillons pour reconstruire les fem sont insuﬃsants.
En d’autres termes, l’hypothèse d’une variation lente de la fem n’est pas vériﬁée aux hautes
vitesses.
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Figure 4.8 – Estimation à hautes vitesses.
5.136 5.138 5.14 5.142 5.144 5.146 5.148−100
−50
0
50
100
V
Temps (s)
 
 
e
α
estimée
e
α
 mesurée
(a) fems d’axe α estimée et me-
surée.
5.136 5.138 5.14 5.142 5.144 5.146 5.148−100
−50
0
50
100
V
Temps (s)
 
 
eβestimée 
eβ mesurée
(b) fems d’axe β estimée et me-
surée.
Figure 4.9 – Fems estimées et mesurées.
Pour pouvoir améliorer l’estimation à haute vitesse, nous allons proposer dans la section
suivante un deuxième observateur avec un modèle d’ordre supérieur des fems. Cet observateur
est conçu sur la base du précédent observateur.
4.4 Synthèse d’un observateur adaptatif étendu
4.4.1 Observateur de perturbation augmenté
En se fondant sur les équations (4.7) et (4.8), nous pouvons étendre cet observateur d’état
et de perturbation à la dérivée seconde de la fem. Dans ce cas, nous considérons que les com-
posantes de la fem évoluent quasi linéairement en fonction du temps. Sur ce principe, nous
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construisons deux observateurs d’ordre trois comme suit :
d
dt


iˆα
eˆα
˙ˆeα


=


−Rs
Ld
−1
Ld
0
0 0 1
0 0 0




iˆα
eˆα
˙ˆeα


+


kα1
kα2
kα3


i˜α + 1Ld


1
0
0


(vα − ωˆ(Ld − Lq)iβ) (4.24)
d
dt


iˆβ
eˆβ
˙ˆeβ


=


−Rs
Ld
−1
Ld
0
0 0 1
0 0 0




iˆβ
eˆβ
˙ˆeβ


+


kβ1
kβ2
kβ3


i˜β + 1Ld


1
0
0


(vβ + ωˆ(Ld − Lq)iα) (4.25)
La dynamique de l’erreur d’estimation est donnée comme suit :
d
dt


i˜α
e˜α
˙˜eα


=


kα1 − RsLd −
1
Ld
0
kα2 0 1
kα3 0 0




i˜α
e˜α
˙˜eα


(4.26)
d
dt


i˜β
e˜β
˙˜eβ


=


kβ1 − RsLd −
1
Ld
0
kβ2 0 1
kβ3 0 0




i˜β
e˜β
˙˜eβ


(4.27)
Le réglage des gains de l’observateur est issu d’un placement de pôles comme précédemment,
soit :


kα1 = kβ1 = RsLd − ωn (2ζ + 1)
kα2 = kβ2 = Ldω2n (1 + 2ζ)
kα3 = kβ3 = Ldω3n
(4.28)
Le choix d’un amortissement ζ égal à 0.7 et d’une pulsation propre ωn égale à 150 rad/s,
conduisent aux valeurs des paramètres de réglage données dans le Tableau 4.2. Pour la discré-
tisation, nous avons utilisé le même principe de discrétisation exacte proposé précédemment
(équation 4.20). La même caractéristique du gain Ki donnée précédemment est utilisée. Le gain
Ki est variable et fonction de la vitesse comme représentée à la ﬁgure 4.3.
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Tableau 4.2 – Paramètres de réglage de l’observateur adaptatif.
Paramètre kα1, kβ1 kα2, kβ2 kα3, kβ3 Kp
Valeur −193.5 54 3375 350
4.4.2 Résultats de simulations
4.4.2.1 Simulation : test sain : [0− 400− 2500] tr/min
Dans le cas d’un fonctionnement sans variation paramétrique, nous pouvons constater que
les observations fournies par cet observateur sont de meilleur qualité et tout particulièrement
aux basses vitesses.
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Figure 4.10 – Résultats de simulation de la commande vectorielle sans capteur mécanique pour
une rampe de vitesse [0− 400− 2500] tr/min.
4.4.2.2 Simulation : test de robustesse : [0− 400− 2500] tr/min
Dans ce test, nous avons appliqué une augmentation de 50% sur la résistance, une aug-
mentation de 25% sur l’inductances Ld, ainsi qu’une diminution de 25% sur l’inductance Lq.
Les résultats sont présentés dans la ﬁgure 4.11. Nous remarquons que ce nouvel observateur est
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robuste vis-à-vis des variations paramétriques où l’erreur sur la position et la vitesse augmente
relativement peu comparativement à l’essai précédent.
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Figure 4.11 – Résultats de simulation de la commande vectorielle sans capteur mécanique pour
une rampe de vitesse [0− 400− 2500] tr/min.
4.4.3 Résultats expérimentaux
Les conditions d’expérimentation sont les mêmes que celles mentionnées dans la simulation.
La fréquence de découpage de l’onduleur est de 10 kHz.
4.4.3.1 Expérimentation : test sain [0− 400− 2500] tr/min
Les résultats sont donnés dans la ﬁgure 4.12. Nous pouvons constater que tant que la vitesse
du moteur est faible, il est diﬃcile d’observer la position et la vitesse. Dès que la vitesse passe
un seuil, les fem ont une amplitude suﬃsante pour obtenir une observation ﬁable de la position.
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Figure 4.12 – Résultats d’expérimentation de la commande vectorielle sans capteur mécanique
pour une trajectoire de vitesse [0− 400− 2500] tr/min.
4.4.3.2 Expérimentation : test de robustesse : [0− 400− 2500] tr/min
Les variations paramétriques appliquées sont les mêmes que dans la simulation. Les résultats
obtenue sont montrés dans la ﬁgure 4.13. Nous pouvons remarquer qu’on dispose d’un transitoire
qui est très nettement acceptable.
Ce transitoire peut être expliqué par la ﬁgure 4.13(b) qui montre que la position issue de
l’observateur prend 0.4 s pour converger vers la position réelle. Néanmoins, on arrive malgré
cette contrainte a démarrer à vitesse nulle. Nous pouvons remarquer également que les trajec-
toires ne sont pas aﬀectées par ces variations paramétriques, et donc en déduire que l’algorithme
est robuste vis à vis des variations paramétriques.
4.4.4 Simulation : test haute vitesse : [3000− 7000] tr/min
Les résultats sont montrés dans la ﬁgure 4.14 avec les mêmes réglages que précédement.
Nous remarquons clairement que cet observateur permet le pilotage sans capteur mécanique
avec une bonne précision.
172
4.4 Synthèse d’un observateur adaptatif étendu
0 2 4 6 8−500
0
500
1000
1500
2000
2500
3000
Temps(s)
tr/
m
in
Ω* (− −) , Ω(−.−) et Ω
est(..)
(a) vitesse.
0 2 4 6 80
1
2
3
4
5
6
7
Temps(s)
ra
d
θ
mes
(− −) et θ
est (−.−)
(b) position électrique.
0 2 4 6 8−1
0
1
2
3
4
Temps(s)
A
i
sq
*
 (− −) et i
sq (−.−)
(c) courant d’axe q.
0 2 4 6 8−400
−300
−200
−100
0
100
200
300
400
Temps(s)
tr/
m
in
écart vitesse
(d) erreur de vitesse.
0 2 4 6 8
−1
0
1
2
3
4
5
6
7
Temps(s)
ra
d
écart entre position mesurée et estimée
(e) erreur de position électrique.
0 2 4 6 8−1
−0.5
0
0.5
1
Temps(s)
A
i
sd
*
 (− −) et i
sd (−.−)
(f) courant d’axe d.
Figure 4.13 – Résultats d’expérimentation de la commande vectorielle sans capteur mécanique
pour une trajectoire de vitesse [0− 400− 2500] tr/min.
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Figure 4.14 – Résultats de simulation de la commande vectorielle sans capteur mécanique pour
une rampe de vitesse [3000− 7000] tr/min.
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4.5 Conclusion
Dans ce chapitre, une comparaison entre un observateur adaptatif classique et un obser-
vateur étendu est faite. Cette comparaison est eﬀectuée du point de vue de la qualité de l’es-
timation, ainsi que sur la robustesse par rapport aux variations paramétriques. Nous avons
montré par des simulations et expérimentalement que les deux observateurs ont les mêmes per-
formances aux moyennes vitesses. Cependant, nous avons montré que l’observateur étendu est
plus robuste que l’observateur adaptatif classique dans le cas d’un fonctionnement à basse et
haute vitesse.
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Conclusion générale
Conclusions générales et perspectives
Dans ce manuscrit, les principaux objectifs étaient de dimensionner une machine synchrone
à aimants permanents compacte et performante pour un compresseur électrique. Il s’agissait
également de réaliser sa commande sans capteur mécanique à faible coût algorithmique.
Pour répondre aux contraintes ﬁxés par le cahier des charges, nous avons établit un modèle
analytique (modèle à réseau de réluctance) pour un prédimensionnement rapide appuyé par
un modèle numérique réalisé sous le logiciel FEMM. Les calculs sont faits en magnétostatique.
En utilisant une approche paramétrique, ces modèles nous ont permis d’aboutir à une machine
compacte répondant au cahier des charges demandé par l’entreprise Valeo. Par la suite, une
analyse multiphysique en utilisant un code éléments ﬁnis (interne au LGEP) a été eﬀectuée.
Le but étant de caractériser la machine du point de vue : thermique, mécanique et vibratoire.
L’étude thermique nous a permis de déterminer la localisation des points chauds dans la machine
qui sont dû respectivement aux pertes fer et aux pertes par eﬀet Joule. Le calcul des contraintes
dues aux forces centrifuges a montré la vériﬁcation de non-rupture des éléments du rotor. Une
analyse vibratoire a permis de calculer les modes résonnance de la machine, et de déterminer
les quels seront exciter par les signaux de commande en fonction des plages de vitesse. Un
prototype de la machine dimensionnée a été fourni par l’entreprise Phénix-i et a été monté sur
un banc de test au LGEP. En dernier lieu, une caractérisation de la machine a été faite validant
ainsi notre modèle de dimensionnement. A cause de contraintes industrielles, cette machine
n’a pas été retenue dans le cadre de ce projet et n’a pas pu être mise à contribution pour
la commande en raison du mauvais positionnement des aimants. Néanmoins, les algorithmes
employés pour l’étude multiphysique pourront être utilisés pour caractériser des machines.
Suite aux travaux de conception, quatre lois de commandes ont été développées et compa-
rées. Les deux premières commandes sont de type linéaire (RST classique et RST polynomial).
Ils permettent de gérer indépendamment la dynamique de poursuite et de régulation. Le pre-
miers régulateur RST a été dimensionné pour suivre une consigne constante conduisant à une
erreur de traînage en transitoire et le deuxième régulateur a été dimensionné spécialement pour
suivre la même consigne mais en annulant cette erreur. De part leurs performances respectives,
nous avons prouvé que le RST classique est mieux adapté pour notre application du point
de vue robustesse et sensibilité par rapport aux bruits de mesure. Le régulateur RST clas-
sique oﬀre de très bonnes performances, seulement le coût algorithmique est important. Par la
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suite, nous avons développé une loi de commande passive dont la stabilité a été prouvée dans
le chapitre 3. Nous pouvons décomposer les étapes de conception de cette loi de commande
en deux parties. La première étape consiste en la synthèse en temps continu avec l’utilisation
d’un bloqueur d’ordre zéro pour la discrétisation. Cette étape suﬃt pour que la commande soit
implantable, néanmoins les performances sont limitées si nous augmentons trop fortement la
période d’échantillonnage. La deuxième étape de conception vient palier cette problématique
par l’ajout de termes correctifs qui permettent de fonctionner à période d’échantillonnage éle-
vée. Ainsi nous arrivons à préserver la stabilité du système tout en échantillonnant les boucles
de courants à 500µs. L’ensemble de ces commandes ont été validées expérimentalement.
Une commande sans capteur mécanique a été réalisée dans le chapitre 4. Le but étant de
fonctionner dans une large plage du plan couple/vitesse. Un premier observateur adaptatif fondé
sur l’estimation des fem associé à un régulateur RST classique pour la boucle de vitesse et la
commande passive échantillonnée sur les boucles de courant a été appliqué. Nous avons montré
par des tests, que l’observateur fondé sur l’estimation des fem a donné des performances limités
aux basses vitesses et hautes vitesses. Dans cette optique, un observateur étendu fondé sur
l’estimation des fem a été développé et comparé au premier. Nous avons montré l’amélioration
qu’apporte ce nouvel observateur en termes de pilotage sans capteur mécanique à faible vitesses
et hautes.
Plusieurs perspectives intéressantes sont données ci-après
– Dans le deuxième chapitre, des modèles multiphysiques ont été développés. Il serait in-
téressant de poursuivre les travaux en validant expérimentalement ces modèles et de les
intégrer dans une plateforme de dimensionnement couplée avec un algorithme d’optimi-
sation,
– Nous avons présenté dans le chapitre 3, un observateur de couple de charge qui permet
d’estimer le couple de charge et ainsi de gérer la boucle de vitesse. L’estimation de ce
couple permet d’améliorer son rejet. Cet observateur a été testé en simulation et partiel-
lement en expérimentation et de bonnes performances ont été obtenues. Il serait donc très
intéressant de poursuivre cette validation. Cette stratégie serait très utile dans le cas d’un
fonctionnement sans capteur mécanique où apparait une charge variable et inconnue.
– Enﬁn dans le chapitre 4, la loi de commande sans capteur mécanique a été implantée
avec une période d’échantillonnage de 200µs. Il serait très intéressant de poursuivre les
travaux en pilotant à des périodes d’échantillonnage élevées. en s’inspirant des travaux
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A.1 Introduction
A.1 Introduction
Cette partie est dédiée à la description du banc expérimental conçu entièrement au Labo-
ratoire de Génie Electrique de Paris. Nous pouvons voir le banc dans la ﬁgure A.1.
Figure A.1 – Banc de test du projet Compacité du LGEP
Ce banc a été utilisé pour valider le dimensionnement de la machine du point vue magné-
tique ainsi que pour valider les algorithmes de commande et d’estimation. Ce banc peut être
décomposé en deux parties (électromécanique et numérique (cf. ﬁgure A.2)) :
Capteur
de
courant
Interface
codeur
Rhe´ostat
Onduleur
Capteur
de
position
Msap Couple me´tre Msap
Dspace
MLI
1104
Figure A.2 – Shéma du banc expérimental
– La partie numérique est composée
– d’un micro-ordinateur qui gère le système DSP (DSPACE DS1104),
– d’une carte de contrôle Dspace 1104,
– deux interfaces sont disponibles :
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– interface comportant trois capteurs de courant à eﬀet Hall,
– une carte permettant la mesure de la position angulaire à partir d’un codeur incré-
mental placé sur l’arbre du moteur,
– La partie électromécanique est composée de deux machines synchrones à aimants perma-
nents de même puissance, d’une charge résistive et d’un onduleur de puissance.
A.2 Les composants du banc
Dans cette partie nous allons décrire chaque composant séparément.
A.2.1 Moteur synchrone à aimants permanent
Au sein du laboratoire nous disposons de deux type de machine synchrone. La première
machine utilisée est une machine synchrone à aimants en surface qui est bien décrit dans le
chapitre 2. Cette machine a été utilisée seulement pour valider le modèle de dimensionnement.
Le couple de détente important produit par cette machine qui est dû au non respect des
dimensions fournies rendait le pilotage de cette machine diﬃcile à très basse vitesse. Dans
l’annexe B, nous allons montrer quelques résultats de l’eﬀet de ce couple de détente et la
stratégie adoptée pour essayer de rendre le pilotage plus facile.
Deux machines synchrone à aimants enterrés identique du point de vue puissance l’une
disposant d’un équilibrage sur le rotor et la deuxième qui est non équilibré. Ces deux machines
synchrones sont utilisées pour la partie pilotage avec et sans capteur mécanique. L’une d’elle
est utilisé comme moteur et la deuxième comme charge. Les paramètres du moteur utilisé sont
donnés dans le chapitre 4.
A.2.2 Le convertisseur de puissance
Le convertisseur dispose d’IGBT de 100A, 1200V. Le signal de commande gère directement
un bras de l’onduleur. la ﬁgure A.3 présente le convertisseur ainsi que son schéma de principe.
La ﬁgure A.4 montre le driver ainsi que son schéma de principe.
Les temps mort de l’onduleur ont été diminués de 5.5µs à 1.8µs pour que le rapport cyclique
imposé soit le plus proche possible du rapport cyclique souhaité. Les PWM envoyées sont
synchronisées avec l’acquisition des courants pour éviter de faire l’acquisition du courant lors
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Figure A.3 – Convertisseur de puissance
Figure A.4 – Driver du fabricant Concept
des commutations ainsi pour atténuer le bruit de mesure. La ﬁgure A.5 illustre ces précédents
propos.
Acquisition au milieu  
du rapport cyclique  
Figure A.5 – Le signal PWM et le courant mesuré
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A.2.3 Capteurs
Plusieurs types de capteur sont utilisés sur le banc.
– Capteur de courant
ce sont des capteurs de type LEM 125 p. La plage de mesure est de ∓125A eﬃcace. Le ratio
de conversion entre l’entrée et la sortie est de 1 : 1000. Nous avons fait passer 10 tours de ﬁls
pour avoir plus de précision de mesure, en se basant sur le calcul suivant :
N1 Ip = N2 Is (A.1)
V = RmIs (A.2)
avec N1 est le nombre de tours au primaire, N2 est le nombre de tours au secondaire, Ip est le
courant d’entrée au primaire, Is est le courant de sortie au secondaire et Rm est la résistance
de mesure avec laquelle on impose les gains sur l’ADC de la carte de contrôle. Le schéma de
principe est donnée sur la ﬁgure A.6
Figure A.6 – Schéma de principe du capteur de courant
– Capteur de position
Le capteur de position est un capteur incrémentale type Baumer qui a une précision de 3600
impulsion par tours et qui peut être augmenté jusqu’a 4× 3600 impulsion par tours. La ﬁgure
A.7 montre le capteur de position
– Couple-mètre
La mesure est fondée sur la mesure de la contrainte de torsion entre les deux arbres (Moteur
piloté, et le moteur utilisé comme charge). La plage de mesure est comprise entre 0 et 50
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Figure A.7 – Capteur de position
N.m. Ce couple-mètre permet une mesure du couple, de la vitesse et de la puissance via un
conditionneur de mesure qui est montré dans la ﬁgure A.8.
Figure A.8 – Conditionneur de mesure
A.3 Caractéristique de la machine à aimants enterrés
Les paramètres de la machine utilisés pour le pilotage sont donnés dans le Tableau A.1.
Les inductances Ld, Lq sont données dans la ﬁgure A.9 en fonction du courant maximal :
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Tableau A.1 – Paramètres de la MSAP à aimants enterrés
Puissance nominale Pn = 6kW
Couple nominal Cn = 5.5N.m
Vitesse nominale N = 6000 tr/min
Tension nominale Vn = 350V
Courant nominal In = 22.5A
Résistance statorique Rs = 0.165Ω
Flux nominal Φr = 0.03Wb
Nombre de paire de pôles p = 5
Inertie moteur J = 1.7.10−4 kg.m2
Inertie banc J = 4.3.10−4 kg.m2
Coeﬃcient frottement visqueux f = 0, 0005N.m/s
0 10 20 30 400.4
0.5
0.6
0.7
0.8
0.9
1
1.1
A
m
H
Inductance Lq
(a) Représentation de l’inductance Lq
en fonction du courant
0 10 20 30 400.85
0.9
0.95
1
1.05
1.1
1.15
1.2
A
m
H
inductance Ld
(b) Représentation de l’inductance Ld
en fonction du courant.
Figure A.9 – Représentation des inductances statoriques.
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B.1 Stratégie de compensation de couple
Suite au problème des ondulations de couple retrouvé dans le premier prototype, nous avons
essayé de réduire ces ondulations pour améliorer le contrôle à très basse vitesse en utilisant la
commande (ﬂux orienté). Nous avons adopté pour cela une stratégie de compensation en ligne.
Généralement, lorsque la bande passante et l’amplitude des pulsations de couple sont impor-
tantes, le régulateur de courant n’arrive pas à compenser complètement cette perturbation.
Dans la commande à ﬂux orienté sachant que le courant selon l’axe q représente l’image du
couple de la machine. Donc pour réduire ces ondulations (ou en outre pour aider le régulateur
de courant à rejeter cette perturbation), nous lui imposons un proﬁl du couple en agissant sur
la sortie du régulateur de vitesse. La stratégie de cette commande est illustrée dans la ﬁgure
B.1. Le régulateur utilisé est le régulateur RST (voir chapitre 3).
MSAP
idref = 0
d, q
α, β
α, β
a, b, c
Onduleur
d, q
α, β a, b, c
α, β
i∗d
Ω
iq
id iα
iβ
v∗d
v∗qi∗q
v∗α
v∗β
v∗a
v∗b
v∗c
θest
ib
ia
Re´gulateur
de vitesse
Re´gulateurs
+-
Ω∗
dΘ
dt
1
Kt
Cem(Θ)
de courant
Capteur de position
Figure B.1 – Stratégie de commande pour compensation des ondulations de couple
Cette stratégie a été utilisée directement sur le banc de test. Nous allons montrer d’abord
le pilotage à une vitesse comprise entre 100 tr/min et 200 tr/min sans et avec compensation
puis un pilotage entre 300 tr/min et 400 tr/min sans et avec compensation.
Dans ce qui suit la ﬁgure B.2 montre l’allure de la vitesse et l’allure du courant iq avec et
sans compensation pour le premier point de fonctionnement (entre 100 et 200 tr/min).
Dans ce qui suit la ﬁgure B.3 montre l’allure de la vitesse et l’allure du courant iq avec et
sans compensation pour le deuxième point de fonctionnement.
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Figure B.2 – Résultats d’expérimentation de la stratégie de compensation pour un point de
fonctionnement[100− 200] tr/min.
Nous pouvons constater clairement que sans compensation, il y a une perte de contrôle de la
machine surtout à 100 tr/min (cf. ﬁgure B.2(a)) tandis qu’avec compensation la vitesse devient
beaucoup plus stable.
De même pour le point de fonctionnement entre 300 tr/min et 400 tr/min nous remarquons
que les ondulations au niveau de la vitesse sont énormes dans le cas où les ondulations de couple
ne sont pas compensées. Dans le cas contraire nous arrivons à diminuer ces ondulations. Ainsi
on arrive à amélioré le pilotage à très basse vitesse.
Le couple obtenu après compensation est montré dans la ﬁgure B.4. Nous remarquons
clairement que les ondulations de couple sont comprises entre 0.085 N.m et 0.03 N.m soit 0.055
N.m d’amplitude crête à crête. Cette valeur est trés faible devant celle de la ﬁgure 2.62(a) du
chapitre 2 (0.7 N.m).
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Figure B.3 – Résultats d’expérimentation de la stratégie de compensation pour un point de
fonctionnement[300− 400] tr/min.
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Figure B.4 – Courbe de Couple
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Résumé
Cette thèse s’inscrit dans le cadre du projet Compacité qui vise à développer un compresseur électrique
pour véhicules électriques à l’aide d’une démarche mécatronique. Dans cette thématique, le rôle du LGEP est
de développer la partie électromécanique du compresseur.
Cette thèse est constituée de deux parties, la première concerne la conception d’un moteur pour le com-
presseur et la deuxième a trait à la commande sans capteur mécanique de ce moteur.
La première partie de la thèse est d’abord consacrée au dimensionnement d’une machine électrique pour
un compresseur électrique. Le cahier des charges impose une machine compacte (97mm de diamètre et une
profondeur inférieure à 50mm) et ayant une puissance massique élevée (6kW pour une masse de 1.8kg). Au
préalable, un modèle analytique a été développé pour eﬀectuer un dimensionnement rapide. Par la suite, la
méthode des éléments ﬁnis a été appliquée à diﬀérents modèles physiques (magnétique, thermique, mécanique
(résistance des matériaux et vibration)) pour une étude approfondie de la structure choisie. A l’issue de ces
études, un prototype et un banc expérimental ont été réalisés.
Dans un second temps, des algorithmes de commande avec ou sans capteur mécanique ont été étudiés pour
le pilotage du moteur. La particularité de cette deuxième partie de thèse est la réalisation d’une commande
peu gourmande en temps de calcul et implantable dans des microcontrôleurs de faibles performances. A l’issue
de cette partie, une nouvelle loi de commande appelée commande passive échantillonnée ainsi qu’un observa-
teur adaptatif étendu (observateur fondé sur l’estimation des fem) ont été développés et testés sur un banc
expérimental
Mots-clefs
compresseur électrique, machine synchrone à aimants permanents, modélisation semi-numérique, modélisa-
tion éléments ﬁnis 2D, commande vectorielle de la machine synchrone à aimants permanent, régulateurs RST,
régulateurs basées sur la passivité, commande sans capteur mécanique, observateur fondé sur l’estimation des
fem.
Summary
This thesis is part of the project Compacite which aims to develop an electric compressor for electrical
vehicles using a mechatronic approach. In this way, the LGEP contribution is to develop the electromechanical
part of the compressor. The document is divided in two parts : the ﬁrst one is related to the design of the motor
and the second part is dedicated to the sensorless control.
In the ﬁrst part, the electromagnetic design is proposed to comply with the industrial constraints according
to the compressor operation. The speciﬁcations require a compact motor (external diameter equal to 97 mm and
an active depth less than 50 mm) and a good power/mass ratio (6 kW for a weight of 1.8 kg). At ﬁrst the design
is based on an analytical model in order to obtain a fast sizing. Thereafter the ﬁnite element method is used
for multiphysical studies (magnetic, thermal and mechanical (in terms of strength of materials and vibration)).
A prototype is built and characterized on a test bench.
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In the second part, some algorithmic control laws have been developed with sensor and sensorless control.
In this part a particular control law (sampled data passivity based control) with a low algorithmic cost has been
developed for driven the motor and has been validated on the test bench. At the end an observer based on the
estimation of the electromotive force is used for sensorless control and validated on the test bench.
word keys
electric compressor, permanent magnet synchronous motor, analytical modeling, ﬁnite element, ﬂux oriented
control of the permanent magnet synchronous motor, RST controllers, passivity baser control, sensorless control,
observer based on emf estimation.
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